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L’amplificatore operazionale e` un elemento attivo fondamentale che trova largo im-
piego all’interno dei circuiti integrati. Le caratteristiche dei dispositivi disponibili nei
processi CMOS commerciali pongono tuttavia delle severe limitazioni quando si vo-
gliono realizzare amplificatori compatti, adatti quindi ad essere inseriti in sistemi ad
alta densita` di integrazione, e con buone caratteristiche di precisione. Specialmente in
applicazioni con vincoli stringenti sulle prestazioni in continua e alle basse frequenze
del sistema, diventa spesso imprescindibile il ricorso a tecniche dinamiche di compen-
sazione. Nonostante esse costituiscano uno strumento efficace per la correzione delle
imperfezioni dei dispositivi, quando vengono adattate per realizzare amplificatori ope-
razionali che esibiscano un comportamento tempo continuo, conducono a topologie
complesse ed ingombranti.
In questo lavoro di tesi proponiamo un amplificatore operazionale compatto ed
efficiente, con ottime caratteristiche di precisione, adatto ad essere utilizzato come
cella di libreria analogica. L’amplificatore e` basato su una nuova architettura switched
capacitor che implementa la tecnica del correlated double sampling per compensare
dinamicamente le imperfezioni degli elementi attivi. Nonostante si tratti di un sistema
tempo discreto, in cui il segnale di ingresso viene campionato e l’uscita mantenuta,
esso si rivela adatto all’impiego in applicazioni tempo continue grazie alla sua capacita`
di fornire costantemente un’uscita a basso offset e rumore 1/f .
Nel capitolo 1 verranno riassunte le principali tecniche di compensazione dinami-
ca, con particolare enfasi sulle difficolta` e le soluzioni relative al loro utilizzo negli
amplificatori operazionali tempo continui.
Nel secondo capitolo verra` innanzitutto motivata, con un analisi a livello di sistema,
la soluzione tempo discreta; si passera` poi alla derivazione e all’analisi dell’architettura
proposta. Il rumore dell’amplificatore e` stato investigato e modellato in dettaglio.
Nell’ultimo capitolo, dopo una revisione delle non idealita` legate alla realizzazione
degli interruttori con i MOS, verra` esposto il flusso di progetto completo dell’ampli-
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INTRODUZIONE
ficatore e se ne discutera` l’implementazione circuitale con un processo UMC 0.18µm
dimostrando attraverso simulazioni circuitali il funzionamento dell’architettura. Infine





Nell’elaborazione analogica dei segnali, l’amplificatore operazionale e` uno dei principali
elementi attivi utilizzati. Inserito in un anello di reazione negativa e` in grado ideal-
mente di annullare la differenza di potenziale fra i suoi ingressi senza assorbire corrente
(corto circuito virtuale). L’ampiezza e le fluttuazioni della tensione d’errore d’ingresso
che si riscontrano nelle implementazioni reali, influenzano negativamente l’accuratezza
della risposta sintetizzata e l’intervallo dinamico del sistema. In tecnologia MOS la
corrente assorbita in ingresso allo basse frequenze puo` essere estremamente piccola
mentre la tensione di errore risulta normalmente piuttosto elevata. Certamente, a
causa del guadagno finito degli amplificatori, sara` richiesto uno sbilanciamento non
nullo degli ingressi per produrre l’uscita desidera, ma solitamente nei processi MOS
la tensione d’errore e` data in massima parte dall’offset e dal rumore 1/f originati dai
dispositivi.
Mentre l’errore dovuto al guadagno finito puo` essere efficacemente controllato sele-
zionando, a seconda delle esigenze, una topologia opportuna, la riduzione dell’offset e
del rumore 1/f rimane tremendamente vincolata dalle dimensioni fisiche dei dispositivi
e dunque all’area occupata dall’amplificatore. La deviazione standard della differenza
fra i parametri di dispositivi nominalmente identici scala infatti con l’inverso della




Facilmente l’offset di un amplificatore a MOS eccede il mV . La densita` spettrale
1
CAPITOLO 1 Tecniche Dinamiche di Compensazione
di potenza del rumore flicker (modellato con un generatore di tensione equivalente in




per cui l’ampiezza della tensione picco picco scala ancora come 1/
√
WL. La fre-
quenza fk per la quale il rumore 1/f eguaglia quello termico (frequenza d’angolo)
puo` raggiungere facilmente nei processi CMOS commerciali le centinaia di kHz. Un
singolo amplificatore tempo continuo con buone prestazioni di precisione puo` dunque
richiedere un notevole investimento d’area di silicio, soluzione all’interno di un circuito
integrato non sempre perseguibile. Aumentando l’area dei dispositivi attivi crescono
inoltre le capacita` parassite, il che conduce a circuiti inefficienti in termini di banda
per corrente assorbita.
1.1 Tecniche dinamiche di compensazione
Il fatto che l’offset ed il rumore 1/f siano disturbi confinati alle basse frequenze sug-
gerisce l’idea di implementare delle tecniche di compensazione dinamiche, sfruttando
le caratteristiche distintive della tecnologia CMOS, ossia la possibilita` di poter con-
servare a lungo della carica sull’elettrodo di gate, grazie all’isolamento in continua del
terminale, e alla semplicita` con cui e` possibile realizzare con i MOS ottimi interrutto-
ri. Perseguendo questa strada e` possibile spezzare il vincolo fra ingombro e precisione
imposto dai dispositivi ed ottenere delle soluzioni circuitali adatte ad essere impiegate
all’interno di circuiti ad alta densita` di integrazione.
Discuteremo prima la tecnica chopper, basata sulla modulazione, poi l’autozero ed
il correlated double sampling (CDS) basate invece sul campionamento, concentrandoci
sulla loro applicazione agli amplificatori operazionali [3].
1.1.1 Modulazione chopper
L’idea alla base e` quella di modulare il segnale di ingresso, cos`ı da traslarlo ad alta
frequenza e amplificarlo dove l’offset ed il rumore 1/f non sono presenti e poi demo-
dularlo per riportarlo in banda base (figura 1.1). Nell’operazione di demodulazione
l’offset ed il rumore flicker presenti all’uscita dell’amplificatore, vengono automati-
camente traslati in alta frequenza e possono essere eliminati con un filtraggio passa
basso se fc e` sufficientemente maggiore della fk. Nel chopper la modulazione avviene
moltiplicando il segnale per un’onda quadra m (t) di periodo T = 1/fc, con l’effet-
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to di traslare il segnale a cavallo delle armoniche dispari della fc, moltiplicate per i
coefficienti di Fourier dell’onda. Il modulatore chopper si realizza semplicemente in
un’architettura fully differential, scambiando periodicamente la polarita` dei terminali
con una matrice di interruttori. Il segnale viene dunque amplificato in alternata e
poi demodulato moltiplicandolo ancora per m (t). Nel caso in cui l’amplificatore non
introduca alcun ritardo ed abbia amplificazione A (banda infinita) il segnale all’uscita
del demodulatore sara` proprio m (t)Am (t)Vs (t) = m
2 (t)AVs (t) = AVs (t). Il rumo-
re e l’offset all’uscita dell’amplificatore Avn (t) (vn riassume entrambe le non idealita`)
invece vengono modulati dal secondo moltiplicatore, traslati in alta frequenza e poi
reiettati dal filtro passa basso finale.
Supponendo la banda dell’amplificatore sia sufficientemente maggiore della fc la
densita` spettrale di potenza riportata in ingresso Sc (f) (all’interno della banda del
segnale che si suppone inferiore alla banda dell’amplificatore) e` pari esattamente alla
densita` spettrale S0 di rumore bianco riferita all’ingresso dell’amplificatore [3]:
Sc (f) ≈ S0
La modulazione non introduce dunque alcuna degradazione del rapporto segnale
rumore del sistema. Il problema fondamentale dell’architettura rimane il filtraggio
dell’onda periodica prodotta dalla modulazione dell’offset dell’amplificatore in uscita
(offset ripple). Infatti il filtro passa basso non puo` essere incluso all’interno dell’anello
di reazione senza comprometterne la stabilita`, per cui andrebbe aggiunto esterna-
mente, limitando la banda utile per il segnale. Un filtraggio passivo risulta inoltre
ingombrante, uno attivo degrada inevitabilmente la precisione del sistema. Varie tec-
niche sono state proposte che dimostrano una riduzione dell’offset ripple all’interno
del chip. In [4] il chopper viene applicato ad un amplificatore con autozero con topo-
logia ping-pong per ottenere un comportamento tempo continuo, con un conseguente
raddoppio d’area e di consumo nel primo stadio. Un altro metodo e` di inserire un
filtro a condensatori commutati nel percorso del segnale per eliminare l’offset ripple
[5], [6], [7]. Come vedremo tuttavia il campionamento innalza notevolmente il livello di
rumore. In [8] viene proposto un anello di reiezione automatica del ripple che non de-
grada le prestazioni di rumore del chopper. Nonostante il metodo risulti estremamente
efficiente, l’area complessiva rimane piuttosto elevata.
1.1.2 Autozero
L’autozero consiste nell’autocalibrare dinamicamente l’amplificatore campionando l’offset
ed il rumore e sottraendoli periodicamente al segnale contaminato. Lo stato del circuito
3




Figura 1.1: Schema a blocchi di un amplificatore chopper
oscilla fra due fasi (figura 1.2):
1. fase di autozero: il segnale di ingresso viene disconnesso l’ingresso dell’amplifica-
tore viene azzerato. L’uscita, costituita ora dal rumore e dall’offset amplificati,
viene campionata e memorizzata.
2. fase di amplificazione: il segnale di ingresso viene amplificato e l’errore misurato
nella fase precedente viene sottratto dal segnale d’uscita.
Nell’analisi che segue supporremo per semplicita` che la durata della fase di autozero
sia trascurabile rispetto al periodo con cui avviene la ricalibrazione.
Nella sottrazione fra il valore istantaneo del rumore e il campione l’offset e le
componenti di rumore a bassa frequenza che si mantengono correlate all’interno di
un periodo di autozero vengono effettivamente abbattuti, le componenti incorrelate
non risentono invece dell’effetto della sottrazione. La correlazione fra due campioni di
rumore bianco decresce infatti esponenzialmente con una costante di tempo dell’ordine
dell’inverso della banda dell’amplificatore.
Per comprendere l’effetto dell’autozero sul rumore consideriamo dapprima le va-
riazioni tempo continue. Durante la fase di amplificazione l’uscita varia a causa delle
componenti incorrelate di rumore. L’offset viene perfettamente cancellato ed il rumo-
re 1/f e le componenti a frequenza sufficientemente minore di fs/2 vengono filtrate
passa alto a causa della derivazione discreta effettuata dalla sottrazione. Il fatto che
il filtraggio introdotto dalla derivazione si annulli come f2 (in potenza) consente di
azzerare efficacemente lo spettro del rumore 1/f purche´ la frequenza di campiona-
mento sia sufficientemente maggiore della frequenza d’angolo del flicker. Lo spettro
delle variazioni sara` dunque di tipo passa banda con limite inferiore pari alla banda
di Nyquist e limite superiore pari alla banda dell’amplificatore.
Oltre alle variazioni del rumore in uscita occorre considerare l’impatto del cam-
pionamento e mantenimento a frequenza fs del rumore bianco presente al di fuori
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della banda di Nyquist. Lo spettro di un segnale campionato e mantenuto e` intrin-
secamente passa basso con banda fs/2 (nonostante la sua energia sia distribuita su
tutte frequenze a causa della discontinuita` del segnale nel dominio del tempo) per cui
e` sufficiente considerare questo intervallo di frequenze. A causa del campionamento
componenti di rumore a frequenze che distano un multiplo della fs risultano indistin-
guibili per cui la loro potenza viene traslata e accumulata all’interno della banda di
Nyquist (ripiegamento del rumore).
Il rumore in uscita soggetto ad autozero, riportato in ingresso diviso per il fattore
di amplificazione, puo` essere descritto analiticamente come segue:
VAZ (t) = Vn (t)−
∞∑
k=−∞
Vn (kT ) p (t− kT )
dove p (t) e` l’impulso di mantenimento pari a 1 per 0 ≤ t ≤ T , nullo altrove. La
densita` spettrale si esprime [3] come somma di due contributi1:
SAZ (f) =







Il termine per k = 0
∣∣1− e−jpifT sinc (pifT )∣∣2 Sn (f)
e` interpretabile come lo spettro delle variazioni tempo continue della tensione di
rumore durante la fase di amplificazione, sottoposte ad autozero. Come previsto e` il ri-
sultato del filtraggio passa alto del rumore Vn (t) dovuto alla derivazione tempo discre-
ta del suo valore istantaneo. I termini per k 6= 0 sono il risultato del campionamento









Si noti come gli zeri della funzione sinc2 (pifT ) annullino le divergenze dovute al
rumore 1/f . Nel caso in cui la risposta dell’amplificatore sia di tipo passa basso con






















Figura 1.2: Schema a blocchi di un amplificatore chopper
dove S0 e` la densita` spettrale di rumore bianco in ingresso. Il ripiegamento del
rumore a larga banda fa si che la potenza S0B si ridistribuisca tutta all’interno della









2 (pifT ) + S0
Il fattore di sottocampionamento rende l’autozero una tecnica meno efficiente
rispetto al chopper in termini di consumo di corrente.
Il problema principale da risolvere quando si vuole applicare il metodo ad un am-
plificatore tempo continuo rimane quello di garantire un’uscita valida durante tutto
il periodo di autozero. Una soluzione (ping-pong) consiste nel duplicare l’amplifica-
tore cosicche´ mentre uno si auto calibra l’altro amplifica [3], [9], [10]; naturalmente
area e consumo raddoppiano. Un’alternativa consiste nel compensare un amplificato-
re tempo continuo, sempre connesso all’ingresso e all’uscita, con un amplificatore che
implementa l’autozero, in grado di misurare l’offset del primo e di agire per annullarlo
[11], [12].
1.1.3 Correlated double sampling
Il CDS e` sostanzialmente l’equivalente tempo discreto dell’autozero. In questi sistemi,
fra il campionamento dell’ingresso e l’aggiornamento dell’uscita intercorre solitamente
un periodo del segnale di sincronismo (clock); per ottenere il CDS si aggiunge una
fase ulteriore, in cui i soli offset e rumore dell’amplificatore vengono campionati e poi
sottratti in uscita nella fase successiva ai campioni di segnale e di errore estratti nella
fase precedente:
6
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1. fase 1: il segnale di ingresso viene disconnesso, l’offset ed il rumore vengono
campionati e memorizzati
2. fase 2: si campionano il segnale e l’errore dell’amplificatore e l’uscita viene
aggiornata con la differenza fra il secondo ed il primo campione.
Nel caso in cui ciascuna delle due fasi occupi meta` di un periodo di clock, i campioni
di rumore sottoposti a CDS riportati in ingresso sono dati dalla relazione [13]:





Essendo il sistema puramente tempo discreto, componenti di rumore a frequenze
che distano fra loro un multiplo della frequenza di campionamento vengono trattate
alla stessa maniera, infatti la sequenza puo` essere vista come il risultato del campio-




, il cui spettro e`
dato da (prendiamo in considerazione una singola realizzazione del processo)
VCDS (f) =
(
1− e−jpifT )Vn (f)
Tutte le componenti frequenziali di Vn alle armoniche di 1/T vengono soppresse





























Il fattore 1/T compare anche nello spettro tempo discreto del segnale utile e puo`
essere omesso. Essendo le repliche traslate a frequenze differenti incorrelate, si ottiene
per la densita` spettrale di potenza tempo discreta del rumore l’espressione
2La trasformata della sequenza x (nT ) verra` indicata con X (f) ed e` definita come X (f) =
∞∑
n=−∞
x (nT ) e−j2pinfT .
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Il rumore 1/f viene completamente eliminato dalla derivazione tempo discreta che
introduce un doppio zero alle armoniche della fs. Nel caso di un amplificatore con
risposta di tipo passa basso con banda B si ottiene
SCDS (f) ≈ 4B
fs
S0
Poiche´ si tratta di un sistema tempo discreto la banda dell’amplificatore deve
essere sufficiente a mandare a regime il circuito in mezzo periodo di clock con un






2.1 Amplificatore operazionale tempo discreto
L’operazionale e` un elemento attivo che, inserito in un anello di reazione negativa, e`
in grado idealmente di annullare la differenza di potenziale (errore) fra i suoi ingres-
si, aggiustando dinamicamente il valore della sua uscita. Una risposta in frequenza
ad integratore consente di annullare l’errore in continua e garantisce la stabilita` con
un’ampia varieta` di reti di reazione introducendo solo uno sfasamento di pi/2 nell’a-
nello. Infatti anche una differenza di potenziale arbitrariamente piccola, una volta
integrata per un tempo sufficientemente lungo, causa una variazione finita del segnale
di reazione e l’equilibrio (ipotizzando che il sistema sia stabile) viene raggiunto solo
quando l’errore medio si annulla. Tuttavia il guadagno finito di tensione e i limiti
in velocita` dei dispositivi consentono solo di approssimare su un certo intervallo di
frequenze una risposta ad integratore.
Nel caso in cui un’uscita tempo continua non sia necessaria, un comportamen-
to equivalente puo` essere ottenuto con un integratore tempo discreto: periodicamente
l’errore viene campionato in ingresso e sommato al valore presente dell’uscita. Una so-
luzione in questa direzione consente immediatamente di ricorrere a topologie switched
capacitor e di compensare dinamicamente l’offset e il rumore 1/f attraverso il CDS. Il
vantaggio dell’approccio tempo discreto, laddove applicabile, consiste nello sfruttare
la superiore efficienza in rumore termico per consumo di corrente del CDS rispetto
all’autozero e nella possibilita` di implementare topologie switched capacitor estrema-
9
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α z−1 Z(z)X(z)
Y (z)
Figura 2.1: Schema a blocchi dell’integratore differenziale
mente compatte, caratteristica che lo distingue nettamente da altre soluzioni tempo
continue quali il chopper o evoluzioni dell’autozero. Il fattore di sottocampionamento
2B/fs del rumore bianco a larga banda puo` essere infatti notevolmente ridotto in un
sistema completamente tempo discreto; tuttavia, affinche´ l’amplificatore possa essere
vantaggiosamente inserito in un ambiente tempo continuo, esso dovra` essere in grado
di mantenere le sue caratteristiche di precisione durante tutto il periodo di campio-
namento, producendo un’uscita sempre priva di offset e rumore 1/f . Rinunciando ad
avere un’uscita tempo continua vogliamo trarre pieno vantaggio dalle tecniche tempo
discrete di compensazione per realizzare un amplificatore operazionale compatto e di
precisione, che permetta di sfruttare appieno la versatilita` e le proprieta` classiche della
reazione.
2.1.1 Risposta ad anello aperto
2.1.1.1 Risposta nel dominio del tempo
L’amplificatore operazionale tempo discreto ideale e` un circuito attivo in grado di
campionare a frequenza fs i due ingressi x ed y, generare il segnale d’errore dato
dalla differenza dei due campioni, aggiornare e mantenere l’uscita sommandoci l’er-
rore calcolato (scalato di α > 0). Il comportamento dell’amplificatore e` descritto
dall’equazione alle differenze:
z (n) = z (n− 1) + α [x (n− 1)− y (n− 1)] (2.1)
2.1.1.2 Risposta in frequenza
Determiniamo la funzione di trasferimento ad anello aperto dell’integratore tempo
discreto nel dominio Z (figura 2.1). Trasformando la (2.1):
Z (z) = z−1Z (z) + αz−1 [X (z)− Y (z)]
da cui
10
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A (z) =
Z (z)
X (z)− Y (z) =
αz−1
1− z−1 (2.2)














Per frequenze sufficientemente inferiori alla frequenza di Nyquist (f  fs/2) la






Lo spettro del segnale tempo continuo Z (f) ottenuto dal mantenimento dei cam-
pioni e (n) = x (n)− y (n) e` dato da





















dove E (f) e` lo spettro del segnale tempo continuo dal campionamento del quale si
ottiene la sequenza e (n), 1T
∑
k
E (f − k/T ) e` la trasformata della sequenza di ingresso
e Te−jpifT sinc (pifT ) e` la trasformata dell’impulso di mantenimento. Se la banda del
segnale e (t) soddisfa la condizione di Nyquist lo spettro del segnale di uscita per
f < fs/2 e` esattamente quello che si otterrebbe con un’integrazione tempo continua,
a meno di un ritardo di fase lineare.
2.1.2 Risposta ad anello chiuso
2.1.2.1 Analisi nel dominio del tempo
Studiamo ora il comportamento dell’amplificatore operazionale tempo discreto all’in-
terno di un anello in cui il segnale di reazione sia proporzionale all’uscita1. Sia β > 0
il coefficiente di reazione, con riferimento alla figura 2.2 abbiamo
1Il caso dell’amplificatore invertente si riconduce al presente scalando di un fattore 1−β l’ingresso
x
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Figura 2.2: Integratore differenziale chiuso in reazione negativa
y (n) = y (n− 1) + α [x (n− 1)− βy (n− 1)]
= (1− αβ) y (n− 1) + αx (n− 1) (2.5)
Notiamo subito che il sistema e` instabile per |1− αβ| ≥ 1 infatti la risposta ad un
singolo impulso unitario in ingresso x (n) = δ (n) al tempo zero con condizioni iniziali
nulle (y (0) = 0) e` una progressione geometrica di ragione 1− αβ
h (n) = α (1− αβ)n−1 u (n− 1) (2.6)
che diverge per |1− αβ| ≥ 1.
Per α = 1/β l’amplificatore aggiorna l’uscita per annullare l’errore in un singolo pe-






Il sistema risponde quindi ad un gradino in ingresso andando direttamente a regime
con T secondi di ritardo; per α > 1/β l’uscita converge oscillando al valore finale
mentre per α < 1/β il transitorio e` monotono (figura 2.3).
Un comportamento analogo si ottiene dalla risposta impulsiva (2.6).
2.1.2.2 Analisi in frequenza
Analizziamo ora la risposta ad anello chiuso nel dominio Z (figura 2.4). Sfruttando la
(2.2) otteniamo
12
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0 < αβ < 1
αβ = 1
1 < αβ < 2
Figura 2.3: Risposta al gradino al variare del prodotto αβ
α z−1X(z) Y (z)
β
Figura 2.4: Schema a blocchi dell’integratore differenziale chiuso in reazione negativa
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Y (z) = A (z) [X (z)− βY (z)]
Analogamente alla teoria classica della reazione, la funzione di trasferimento del












1− (1− γ) z−1
con γ = αβ. La risposta in frequenza si ottiene con la sostituzione z = ejωT ,
consideriamone il modulo:
∣∣H (ejωT )∣∣ = 1
β
1√





L’amplificatore in reazione ha dunque un comportamento di tipo passa basso











Verifichiamo che per frequenze sufficientemente inferiori a fs/2 l’amplificatore im-
pone il corto circuito virtuale ai suoi ingressi. Infatti il segnale di errore E (z) in
ingresso e` dato da
E (z) =
X (z)
1 + βA (z)
=
1− z−1
1− (1− γ) z−1X (z)
che e` la versione derivata e filtrata passa basso di X (z):
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Lo spettro del segnale tempo continuo Y (f) ottenuto dal mantenimento dei cam-
pioni y (n) e` dato da (figura 2.6)











dove X (f) e` la trasformata di Fourier del segnale tempo continuo in ingresso.
2.1.3 Stabilita`
Ad un amplificatore operazionale versatile viene comunemente richiesta la stabilita`
con qualunque rete di reazione resistiva ossia per ogni β ≤ 1. Affinche´ la condizione
di stabilita`2
2La condizione, gia` enunciata precedentemente, si dimostra facilmente nel caso |x (n)| ≤ M .
Infatti y (n) =
∑
k
h (k)x (n− k), per cui |y (n)| ≤ ∑
k
|h (k)| |x (n− k)| ≤ M∑
k








|1− αβ|n <∞ ⇔ |1− αβ| < 1
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Figura 2.6: Risposta in frequenza complessiva del sistema: lo spettro del segnale di
uscita si ottiene filtrando con questa funzione di trasferimento la periodicizzazione
dello spettro del segnale di ingresso.
|1− αβ| < 1
rimanga soddisfatta per ogni β ≤ 1 si deve avere
α < 2 (2.8)
Ponendo α = 1 si ottiene un comportamento simile all’operazionale classico: chiuso
a guadagno unitario ha la banda massima, diminuendo β la banda si riduce.
2.2 Amplificatore switched capacitor CDS
Per arrivare all’architettura desiderata partiamo dall’amplificatore switched capa-
citor mostrato in figura 2.7 e 2.8 [14]. Durante la fase 1 il condensatore C1 memorizza
la tensione di ingresso V1 mentre C2 viene scaricato. Il corto circuito virtuale e` ga-
rantito dalla chiusura a buffer dell’amplificatore, e costringe a l’uscita a portarsi a
Vn (il generatore Vn rappresenta il rumore dell’amplificatore). Poi la reazione viene
16






































Figura 2.8: Amplificatore switched capacitor CDS nelle due fasi
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interrotta, C1viene collegato a V2 inducendo un gradino di ampiezza pari alla diffe-
renza V1 − V2 = Vs sul terminale invertente dell’operazionale, C2 richiude l’anello di
reazione negativa e l’amplificatore inizia a erogare (o assorbire) corrente per scaricare
il condensatore C1, ora in serie a C2, ed annullare l’errore. Esaurito il transitorio
l’uscita si porta al valore corretto. Determiniamo analiticamente gli effetti del segnale
e del rumore sull’uscita. La carica immagazzinata nel condensatore C1al termine della





1 − V (1)n
)





Al termine della fase 2 la tensione ai capi di C1 si portera` a V
(2)
2 − V (2)n ; la carica










V (2)n − V (1)n
)
(2.9)
L’uscita al termine della fase 2 sara` dunque pari a




































V (2)n − V (1)n
)
Quindi i campioni di rumore e offset dell’amplificatore presi nelle due fasi vengono
effettivamente sottratti in uscita. Il principio alla base di questa implementazione
della tecnica CDS e` il seguente: i condensatori che si scambiano la carica contenente
il segnale non perdono mai memoria del livello di tensione al terminale invertente, di
fatto non vengono mai scollegati da esso. In questa maniera i trasferimenti di carica
vengono influenzati solo dalle variazioni della tensione di errore e non dal suo valore
assoluto.
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2.2.1 Errore dovuto al guadagno finito
Analizziamo l’errore dovuto al guadagno finito ipotizzando l’amplificatore privo di
offset e rumore e supponendo costanti gli ingressi . A regime le tensioni nel circuito
oscilleranno periodicamente fra il loro valore assunto nella fase 1 e quello della fase 2,
per cui la corrente media nei condensatori sara` nulla e la carica acquisita in una fase
verra` riceduta nell’altra. Durante la fase di campionamento del segnale V1 il corto
circuito fra l’ingresso e l’uscita dell’amplificatore forza l’uscita a zero (infatti Vu =
−AVu ⇒ Vu = 0). La variazione dell’uscita fra una fase e l’altra e` dunque proprio V (2)u
ossia la variazione della differenza di potenziale agli ingressi dell’operazionale e` pari a
V
(2)
u /A, con A il guadagno statico dell’amplificatore. Cio` che conta al fine di ottenere
un accurato trasferimento di carica, in questa topologia, e` che le variazioni, e non il
valore assoluto, della tensione di massa virtuale si mantengano le piu` piccole possibili.
In questo caso l’oscillazione della differenza di potenziale in ingresso all’amplificatore
fra una fase e l’altra e` pari a V
(2)
u /A per cui ci si aspetta un errore relativo a regime
sul fattore di amplificazione dell’ordine di 1/A.
Durante la fase 1, C2 viene costretto a scaricarsi completamente dall’amplificatore
chiuso a guadagno unitario che impone V
(1)




(Vs = V1 − V2) il condensatore C2 imposta la tensione di uscita a


















































L’errore relativo sul guadagno e` dunque
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In questa soluzione l’uscita e` costretta ad oscillare alla frequenza di campionamento
e tenuta dell’uscita di clock fra zero ed il valore valido ponendo un vincolo stringente
sulla banda e sullo slew rate dell’amplificatore.
2.2.2 Campionamento e tenuta dell’uscita
Per impedire che l’uscita dell’amplificatore ritorni periodicamente a zero e` sufficiente
introdurre un condensatore Ch [15] che campioni l’uscita valida durante la fase 2 e la
mantenga a cavallo fra ingresso e uscita dell’operazionale durante la fase 1, assicurando
la reazione negativa (figura 2.9 e 2.10). Se Ch assorbe una carica trascurabile durante
la fase 1 la tensione di uscita si mantiene costante a meno di una tensione di errore
fra gli ingressi dell’amplificatore. Piu` precisamente in uscita apparira` un gradino di
ampiezza





La variazione ∆V1 dell’ingresso V1 durante la fase 2 precedente causa all’inizio della
fase 1 una ridistribuzione di carica in C1 e Ch, inoltre nel corso della fase l’amplificatore
e` in configurazione invertente e` le variazioni della V1 finiscono in uscita moltiplicate
per il fattore −C1/Ch.
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Figura 2.10: Amplificatore switched capacitor con errore di guadagno compensato
nelle due fasi
L’effetto sul rumore e sul segnale, nell’ipotesi di corto circuito virtuale, e` perfetta-
mente equivalente al caso di richiusura a buffer. Analizziamo dunque l’effetto dovuto
al guadagno finito supponendo il circuito a regime e Vn = 0. Durante la fase 2, C1 e`
connesso in serie a C2 e trasferisce ad esso la carica contenente il termine di segnale.
Nella fase 1 C2 si scarica ricedendo a C1 tutta la carica assorbita nella fase precedente.
A regime la carica acquistata da C1 e tutta e sola quella rilasciata da C2 per cui la
corrente in Ch nella fase 1 e` nulla (dunque anche nella fase 2). Cio` significa che fra una
fase e l’altra la tensione ai capi di Ch si mantiene costante e pari al valore dell’uscita
nella fase 2. La variazione dell’uscita fra la fase 2 e la 1 e` dunque limitata a
V (2)u − V (1)u = V (1)i (2.10)
Possiamo trarre a questo punto un’importante conclusione: poiche´ le variazioni
dell’uscita fra una fase e l’altra sono dell’ordine di Vu/A, le variazioni sulla massa vir-
tuale sono dell’ordine di Vu/A
2, per cui l’errore relativo sul guadagno dell’amplificatore
e` dell’ordine di 1/A2. Infatti






























































































2.3 Amplificatori inverter based
La soluzione precedente mostra come sia possibile, limitando le escursioni dell’uscita
(e quindi della tensione di ingresso) dell’amplificatore fra una fase e l’altra, ottenere
un circuito in cui l’impatto del guadagno finito dell’operazionale sull’errore a regime
e` notevolmente ridotto. Cio` consente di ottenere la stessa precisione che si avrebbe
con una topologia a due stadi o con una cascode a partire da un amplificatore a
singolo stadio semplice. Inoltre nei circuiti switched capacitor gli operazionali sono
solitamente montati in configurazione invertente, con un il terminale non invertente
fisso ad una tensione di riferimento, per cui l’uso di un stadio differenziale puo` non
essere strettamente necessario. Occorre semplicemente che il segnale venga amplificato
ed invertito, funzioni che possono essere svolte da un semplice source comune con carico
attivo o addirittura da un inverter CMOS digitale (figura 2.11) [16], [17]. Queste
soluzioni consentono di risparmiare area, corrente di polarizzazione, di ottenere una
22

























Figura 2.12: Equivalenza fra un amplificatore a singolo ingresso (a) ed un amplifica-
tore differenziale (c) il cui ingresso positivo e` mantenuto alla tensione di riferimento
generata da uno stadio a singolo ingresso chiuso a buffer (b)
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maggiore efficienza dal punto di vista del consumo per densita` spettrale di rumore (ci
sono meno transistor) e di poter lavorare a basse tensioni di alimentazione con una
dinamica d’uscita rail-to-rail. Inoltre questi stadi non presentano nodi interni, l’unica
singolarita` introdotta e` il polo d’uscita (la Cgd e` sempre in parallelo ai condensatori
di reazione) quindi sono circuiti intrinsecamente veloci.
Mentre con un usuale amplificatore operazionale con ingresso differenziale e` pos-
sibile fissare ad un valore arbitrario (nei limiti della dinamica di modo comune d’in-
gresso) il valore del potenziale al nodo di massa virtuale agendo sul terminale non
invertente, con un amplificatore a singolo ingresso questo valore e` determinato (a me-
no delle variazioni dovute al guadagno finito) dalla polarizzazione interna dello stadio.
Per questo tipo di amplificatori dunque la tensione di riferimento Vref va generata
opportunamente all’occorrenza. Nella topologia precedente ad esempio, il terminale
del condensatore Ch che viene commutato deve riposare, durante la fase 2, ad un
potenziale il piu` prossimo possibile alla tensione di ingresso dell’amplificatore. Un
tale riferimento puo` essere generato con un amplificatore ausiliario il cui ingresso e`
cortocircuitato con l’uscita (figura 2.12 (b)). Il potenziale Vref viene dunque a coinci-
dere con la tensione per la quale Vi = Vu di questo particolare circuito di riferimento.
Assumendo questo valore per la Vref linearizziamo la caratteristica dell’amplificatore
attorno al punto di riposo in cui Vi = Vu = Vref :






A causa degli errori di processo tuttavia il valore per cui Vi = Vu dell’amplificatore
differira` dalla Vref di una quantita` aleatoria Vio, per cui la tensione Vi da applicare in
ingresso ad un amplificatore affinche´ l’uscita raggiunga Vref (prodotta dal riferimento)
sara` in realta` Vref + Vio. Quindi possiamo scrivere
Vu = −A (Vi − Vio − Vref ) + Vref
La Vio e` perfettamente equivalente all’offset di un amplificatore differenziale sia
da un punto di vista statistico che fisico, in quanto originato dalla disuguaglianza di
dispositivi nominalmente identici (errore di matching).
Se includiamo l’effetto del rumore prodotto in uscita dall’amplificatore (a frequenze
sufficientemente basse) tramite un generatore equivalente di tensione posto in serie
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Figura 2.13: Integratore switched capacitor CDS
all’ingresso otteniamo
Vu = −A (Vi − Vn − Vref ) + Vref (2.14)
dove Vn include gli effetti del rumore e dell’offset.
La relazione (2.14) rende manifesta l’equivalenza fra un amplificatore a singolo
ingresso e un amplificatore operazionale con ingresso positivo fissato a Vref (figura
2.12). Cio` consente di ricondurre l’analisi di un circuito in cui gli elementi attivi sono
amplificatori a singolo ingresso a quella dello stesso circuito in cui gli amplificatori
sono operazionali ordinari dei quali solo l’ingresso invertente viene utilizzato.
In tutti i circuiti che implementano il CDS discussi, il valore statico della tensione
di riferimento non influenza in alcun modo il livello dell’uscita; in effetti il valore della
tensione al nodo di massa virtuale influenza l’uscita solo sotto forma di differenza con
un campione precedente per cui il valore in continua viene reiettato. Nei calcoli si porra`
sistematicamente a zero il valore di riposo delle tensioni di ingresso degli amplificatori.
Si noti pero` che la tensione Vref non e` lo zero delle tensioni ai terminali del circuito
ma solo un riferimento interno per la polarizzazione degli amplificatori.
2.4 Integratore switched capacitor CDS
Vediamo ora come e` possibile realizzare un integratore privo di offset e rumore 1/f
a partire dall’amplificatore switched capacitor ora descritto. Notiamo che la carica
rilasciata dal condensatore C2 nel corso della fase 1 contiene il termine di segnale
(oltre ad un termine di rumore sottoposto a CDS). Se invece di essere scaricato verso
25
















































Figura 2.14: Integratore switched capacitor CDS nelle due fasi
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massa C2 venisse collegato ad un nodo di massa virtuale la carica di segnale potrebbe
essere utilizzata per una ulteriore elaborazione dal blocco a valle. Se configuriamo
il secondo amplificatore ad integratore di Miller quest’ultimo accumulera` la carica di
segnale iniettata da C2 nel condensatore di reazione, generando in uscita l’integrale
tempo discreto di Vs. Il circuito risultante e` mostrato in figura 2.13 e 2.8.
Dimostriamo innanzi che anche il rumore e l’offset del secondo amplificatore sono
soggetti a CDS. In effetti il trasferimento di da C2 verso Cf e` influenzato solo dalle
variazioni della tensione di errore Vn2 fra il termine della fase 1, istante nel quale C2
viene disconnesso da A2 e campiona il suo rumore, ed il termine della fase 1 successiva,
al termine della quale campionera` ancora il rumore Vn2 .
Al termine della fase 1 il condensatore C2 campiona la differenza di potenziale
V
(1)
n2 − V (1)n1 , mentre C1 mantiene la carica V1 − V (1)n1 . Nella fase 2 C1 trasferisce a
C2 la carica data dalla (2.9). Nella fase successiva (fase 1N) inietta in Cf la carica
contenente il segnale utile assieme alla carica di rumore dovuta alle fluttuazioni delle
tensioni Vn1 e Vn2 nel corso dell’intero periodo. Complessivamente la carica aggiunta


















V (1N)n1 − V (1)n1
)
La tensione d’uscita e` data dalla somma fra la tensione ai capi di Cf e la Vn2 ,
quindi la variazione della tensione ai capi del condensatore di reazione Cf induce un
aggiornamento della tensione d’uscita secondo la relazione






































V (1N)n1 − V (1)n1
)
Quindi il circuito si comporta effettivamente da integratore nei confronti del segna-
le; il rumore e l’offset degli amplificatori invece non viene integrato, ad essere integrata
e` solo la differenza fra un campione ed il successivo.
Una caratteristica distintiva di questa topologia e` la capacita` di generare un’uscita
valida per tutto il periodo di clock. Infatti l’operazione di integrazione viene effettuata
27
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da un integratore tempo continuo che, durante la fase 2 di calcolo del nuovo campione
da integrare, mantiene l’uscita al valore presente. Questa proprieta` rende il circuito
attraente per essere impiegato come amplificatore operazionale a basso offset.
2.4.1 CMRR
Un inconveniente di questa topologia e` il rapido degradarsi del rapporto di reiezione
del modo comune di ingresso all’aumentare della frequenza. Cio` accade nonostante si
ipotizzino ideali gli amplificatori interni, ossia che siano in grado di realizzare il cor-
to circuito virtuale ai loro ingressi. Per comprendere il problema, supponiamo che il
segnale differenziale di ingresso sia nullo e che il modo comune vari apprezzabilmente
in un semiperiodo del segnale di clock. Cio` significa che nel momento in cui V2 viene
campionato esso differira` da V1 a causa della variazione del modo comune, nonostante
il modo differenziale sia nullo. Non solo il guadagno di modo comune cresce all’au-
mentare della frequenza, in piu` il guadagno differenziale decresce a causa del fatto
che le due oscillazioni in contro fase di modo differenziale Vd/2 e −Vd/2 dei segnali di
ingresso, a causa del ritardo nel campionamento di V2, appaiono sfasate di meno di pi
radianti.
Per il calcolo del CMRR, nel caso ideale considerato, e` sufficiente studiare il rap-
porto fra i due modi di ingresso nella differenza V
(2)
2 − V (1)1 integrata dal circuito.
Prendiamo come origine dei tempi la fine di una fase 2 arbitraria e consideriamo il
segnale utile nella forma





L’espressione puo` essere vista come il risultato del campionamento del segnale
tempo continuo





agli istanti kT .
Scomponiamo gli ingressi nei due modi secondo le espressioni
V2 = Vc +
Vd
2
V1 = Vc − Vd
2
e sostituiamo nell’espressione precedente
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Passando nel dominio della frequenza si ottiene
Vs (f) =
(






















quindi il CMRR e` dato infine dalla formula
CMRR =
∣∣∣∣AdAc
∣∣∣∣ = 2∣∣∣tan(pifT2 )∣∣∣
Alla frequenza di campionamento il CMRR si annulla (figura 2.15). Seppure il
modo comune fosse nullo, sottraendo due campioni a distanza T/2 di due oscillazioni
a frequenza 1/T in opposizione di fase ed eguale ampiezza si ottiene zero.
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Figura 2.16: Schema di campionamento delle tensioni V1, V2
2.5 Campionamento simultaneo degli ingressi
Consideriamo il circuito mostrato in figura 2.16. Durante la fase 1 i condensatori C1
e C2 vengono precaricati rispettivamente a V1 e V2; successivamente (fase 2) vengono
disconnessi dalle sorgenti e collegati fra loro. Se V1 e` diversa da V2 gli elettroni sono
indotti a migrare verso il condensatore precaricato al potenziale piu` alto e nella maglia
formatasi inizia a scorrere corrente. Man mano che la corrente fluisce la differenza di
potenziale si abbassa, quando si annulla la corrente cessa di scorrere e l’equilibrio
viene raggiunto. Se V1 e` uguale a V2 invece nella maglia non appare alcuna forza
elettromotrice e i condensatori non si scambiano carica.
Nel caso di capacita` lineari (trascurando le capacita` parassite verso massa degli
interrutori), la variazione della carica sara` dunque funzione della sola differenza fra
le tensioni V1 e V2, e non del loro modo comune, indipendentemente dal valore delle
due capacita`, e la relazione sara` ovviamente di proporzionalita`. Per determinare il
coefficiente osserviamo (figura 2.17) che all’inizio della fase 2 la differenza di potenziale




(V2 − V1) = CsVd (2.15)
La tensione finale ai capi dei due condensatori sara` un valore intermedio fra le due
tensioni V1 e V2 (uno dei condensatori si scarica mentre l’altro si carica), infatti
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Figura 2.17: Chiusura in serie dei condensatori C1 e C2 precaricati rispettivamente
con le tensioni V1 e V2.















ossia la tensione finale e` pari al modo comune d’ingresso.
Ripetendo il ciclo di campionamento, l’ingresso V2 non dovra` fornire a C2 tutta la
carica C2V2 perche´ C2 non viene mai scaricato completamente. La carica assorbita
dalla sorgente V2 sara`
C2 (V2 − Vf ) = CsVd = ∆q
Nel caso in cui i condensatori siano non lineari (le capacita` parassite verso massa
degli interruttori, essendo in parallelo a C1 e C2, introducono delle non linearita`) la
carica ∆q scambiata fra le due capacita` dipende dalla tensione di modo comune e la
relazione con la Vd non si mantiene piu` lineare. Tuttavia per Vd = 0 non avviene alcun
trasferimento di carica per cui la relazione deve tendere alla (2.15) per Vd → 0 (nella
sezione 3.6.7 dimostreremo che l’errore e` dell’ordine di V 3d ) con Cs pari alla capacita`
serie differenziale. Le
Lo schema puo` essere utilizzato per misurare la differenza Vd fra due campioni
di tensione (presi nello stesso istante). L’idea e` di convogliare la carica ∆q su un
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Se si collega (figura 2.18) uno dei condensatori ad un nodo di massa virtuale e si uti-
lizza C come condensatore di reazione durante la fase 2 si ottiene l’effetto desiderato.
Quando i condensatori C1 e C2 vengono collegati assieme sull’ingresso dell’amplifi-




2 − V (1)1 , che reagisce
forzando una corrente in C fino a ristabilire il corto circuito virtuale. Al termine del
transitorio si avra`






Come per le topologie analizzate precedentemente, solo le variazioni della tensio-
ne al nodo di massa virtuale influenzano i trasferimenti di carica per cui il sistema
implementa il CDS:











V (2)n − V (1)n
)
Il modo comune d’ingresso viene completamente reiettato dallo schema di campio-
namento, indipendentemente dai valori di C1 e C2.
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Figura 2.18: Amplificatore differenziale switched capacitor con campionamento
simultaneo degli ingressi
2.6 Amplificatore operazionale SC CDS
Se applichiamo la tecnica discussa nella sezione precedente per il campionamento della
tensione differenziale d’ingresso all’integratore switched capacitor CDS perveniamo allo
schema mostrato in figura 2.19. La topologia proposta e` un amplificatore operazionale
tempo discreto, in grado di fornire, attraverso il CDS, un’uscita stabile idealmente
priva di offset e rumore 1/f durante tutto il periodo di clock. I blocchi attivi di cui e`
composto sono dei semplici amplificatori a singolo ingresso.
Ricaviamo la caratteristica di trasferimento del segnale ipotizzando ideali gli am-
plificatori (figura 2.20). Al termine della fase 1 i condensatori C1 e C2 campionano
gli ingressi V1 e V2; all’inizio della fase 2 vengono collegati assieme e se V1 e` diverso
V2 l’amplificatore A1 forza il trasferimento della carica di errore CsVd sul condensa-
tore Ct. Durante questa fase l’uscita conserva il suo valore grazie a Cf . Nella fase 1
successiva il condensatore Ct viene forzato a scaricarsi e a cedere la carica di errore
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Figura 2.19: Amplificatore operazionale CDS
al condensatore Cf . L’uscita viene dunque aggiornata aggiungendo l’errore misurato
nella fase presente:
Vu (n) = Vu (n− 1) + Cs
Cf
[V2 (n− 1)− V1 (n− 1)]
Gli istanti nT sono presi al termine della fase 1. Per l’amplificatore operazionale
CDS valgono dunque le relazioni ricavate nella sezione 2.1.
Il valore del condensatore Ct non influenza in alcun modo la tensione di uscita,
limitandosi ad accogliere e a rilasciare la carica di segnale generata in ingresso. Cio`
che conta e` la quantita` di carica scambiata fra i condensatori C1 e C2 ed il valore di
Cf sul quale viene trasferita e che determina la tensione di uscita. Poiche´ a regime la
carica acquistata da Ct e C1 in una fase e` pari a quella ceduta nell’altra la funzione
di campionamento e mantenimento della tensione di uscita di A1 esercitata da Ch e`
la stessa discussa nella sezione 2.2.2.











l’amplificatore raggiunge il valore di regime con un solo ciclo di ritardo (sezione
2.1.2.1). Con questa scelta si massimizza la banda per il particolare valore del gua-
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Figura 2.20: L’amplificatore operazionale CDS nelle sue due fasi
dagno ad anello chiuso, con Cs/Cf < 1/β si ottiene invece un effetto filtrante passa
basso. Per Cs = Cf il comportamento e` simile a quello di un amplificatore opera-
zionale classico: la banda decresce monotonamente col guadagno ed e` massima con
β = 1.
2.6.1 Guadagno in continua
Il guadagno finito degli elementi attivi causa un fenomeno di saturazione dell’uscita
e dunque un effetto di guadagno finito dell’intero integratore. All’aumentare della
carica accumulata sul condensatore Cf infatti, la tensione di ingresso Vi2 dello stadio
di uscita deriva continuamente ostacolando il trasferimento di carica da Ct verso Cf ,
impedendo a Ct di scaricarsi efficacemente e a Cf di proseguire l’integrazione. Ct inizia
dunque a sua volta ad integrare la carica di segnale trascinando Vi1 nella direzione
di Vi2 . Il processo termina quando la corrente in Ct si esaurisce e la tensione ai suoi
capi satura: C1 e C2 cessano di assorbire carica dagli ingressi e di trasferirla in Ct, Cf
mantiene l’uscita ad un valore costante pur con Vd non nulla.
Analizziamo rigorosamente il circuito a regime: le tensioni oscilleranno fra il loro
valore assunto nella fase1 e quello della fase 2 e la carica assorbita da un condensatore
35
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in un semiperiodo viene rilasciata nel successivo. Secondo questo principio, poiche´ Cf
mantiene la sua carica durante la fase 2, non ricevera` carica da Ct durante la fase 1, che
a sua volta non ne prelevera` alcuna da C1 e C2 durante la fase 2. Infine anche la carica
in Ch restera` costante in quanto durante la fase 1 la corrente in C1 e Ct e` nulla. Quindi
le tensioni ai capi di tutti i condensatori non cambiano e l’uscita dell’amplificatore si
mantiene costante. Inoltre Ch limita efficacemente le variazioni della Vu1 ad una Vi1
per cui le variazioni della tensione di massa virtuale saranno dell’ordine di Vu1/A
2
1.
Nel passaggio dalla fase 1 alla fase 2 la tensione ai capi di C2 si mantiene a V2
mentre la tensione al terminale positivo di C1 varia di V2 − V1; poiche´ la VC1 si




− V (1)i1 = V2 − V1
Per effetto della Ch queste variazioni sono dell’ordine di Vu1/A
2
1 per cui ci aspettia-
mo che la Ct venga caricata fino ad una tensione dell’ordine di A
2
1 (V2 − V1). Infatti la
tensione d’uscita di A1 compie un salto di V
(1)
i1
nel passaggio dalla fase 2 alla successiva
fase 1 in quanto Ch mantiene la V
(2)
u1 :












= A1 (V2 − V1)
e
V (2)u1 = V
(1)

















Determiniamo ora la tensione a cui si porta la Vi2 :
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Il guadagno statico e` dunque











Pur essendo costituito da due stadi, per effetto della Ch l’amplificatore si compor-
ta a regime come fosse un tre stadi. Si puo` quindi adottare vantaggiosamente una
topologia inverter based sulla base di quanto esposto nella sezione 2.3.











Figura 2.21: Amplificatore non invertente e buffer
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Per valutare l’impedenza d’ingresso ipotizziamo il corto circuito virtuale e C1 = C2.
Durante la fase 2 i condensatori C1 e C2 non vengono scaricati completamente: in
seguito alla redistribuzione delle cariche il potenziale del nodo a comune si porta a
Vc. Quando, durante la fase 1, le sorgenti riportano i potenziali di ingresso a V1 e V2
(che supponiamo costanti), esse devono rimuovere da C1 una carica CsVd e fornire a
C2 la stessa quantita` di carica. I due terminali d’ingresso dell’amplificatore assorbono






Analizziamo la carica assorbita dinamicamente dall’operazionale: la carica fornita
da V2 a C2 durante la fase 1 e`
q (n) = C2
[
V2 (n)− V1 (n− 1) + V2 (n− 1)
2
]
Nel dominio z la relazione precedente conduce a
q (z) = CsVd (z) + 2CsVc (z)
(
1− z−1) (2.17)
L’impedenza differenziale d’ingresso dell’amplificatore continua ad essere quel-
la espressa dalla (2.16), in aggiunta compare un impedenza a modo comune (vista




Quando l’amplificatore viene chiuso in reazione negativa (ad esempio in una con-
figurazione mostrata in figura 2.21) il segnale di reazione tende ad inseguire quello al
terminale non invertente, cercando di annullare la differenza di potenziale fra i due
ingressi. Quando a regime si instaura il corto circuito virtuale l’amplificatore cessa di



















1 + βA (z)
)
che per f  fs/2 si semplifica in
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Zi (z) ≈ [Rid (1 + βA (z))]//Zic (z)
Come annunciato l’impedenza d’ingresso tende all’infinito per f → 0.
2.6.3 Dinamica di ingresso
La dinamica di ingresso dell’amplificatore operazionale CDS e` intrinsecamente rail to
rail. La lettura dei segnali V1 e V2 avviene infatti tramite i condensatori C1 e C2 che ne
disaccoppiano il modo comune dagli ingressi degli amplificatori interni. La dinamica
puo` in principio estendersi oltre i limiti dell’alimentazione e della massa.
























































Figura 2.22: Circuito per l’analisi del rumore dell’amplificatore operazionale CDS
Nelle analisi che seguono considereremo l’impatto delle sorgenti di rumore interne
agli elementi attivi sul rumore complessivo dell’amplificatore e valuteremo l’efficacia
del CDS e l’efficienza della topologia. Il rumore degli amplificatori e della tensione di
riferimento verranno modellati dai generatori equivalenti Vn (figura 2.22) e si ipotizzera`
valido il corto circuito virtuale [18], [19].
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2.6.4.1 Rumore equivalente degli amplificatori
Le tensioni di rumore Vn (t) rappresentano, per il corto circuito virtuale, i processi di
rumore ai nodi di massa virtuale degli amplificatori e sono il risultato del filtraggio
(di tipo passa basso) dovuto agli anelli di reazione delle sorgenti di rumore interne ai
dispositivi. Le reti di reazione cambiano da una fase all’altra per cui i processi Vn (t)
sono non stazionari ossia le sorgenti interne subiscono un filtraggio differente a seconda
della fase.
Ipotizzando trascurabili i transitori fra una fase e l’altra dei blocchi in reazione il





n (t) che si avrebbero nelle singole fasi ai nodi di massa virtuale supponendo il cir-
cuito a regime. Per convenienza indicheremo con Vn (f) lo spettro di una realizzazione
di V
(1)
n (t); quello di V
(2)
n (t) si scrive in funzione del primo come:
V (2)n (f) =
L2 (f)
L1 (f)




dove L1 (f), L2 (f) sono i guadagni d’anello rispettivamente nella fase 1 e 2.
Analogamente per le densita` spettrali scriveremo:
S(2)n (f) =
∣∣∣∣L2 (f)L1 (f)
∣∣∣∣2 S(1)n (f) ≡ ∣∣∣∣L2 (f)L1 (f)
∣∣∣∣2 Sn (f)
Nel caso in cui i processi di rumore siano di tipo passa basso del prim’ordine con
frequenza di polo f0 la densita` spettrale assume la forma
Sn (f) = S0






dove fk e` la frequenza d’angolo del rumore flicker e S0 e` la densita` spettrale di
rumore bianco.
2.6.4.2 Rumore tempo discreto ad anello chiuso
In questa sezione analizzeremo la densita` spettrale di rumore tempo discreto ottenuto
campionando al termine della fase 1 il processo di rumore in uscita ad anello chiuso e
riportandolo in ingresso attraverso la funzione di trasferimento H (z).
Determiniamo la risposta tempo discreta comprensiva dei termini di rumore. Al
termine della fase 1 i condensatori C1, C2 e Ct campionano rispettivamente le tensioni
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= V (1)n2 − V (1)n1
Durante la fase 2 i condensatori C1 e C2 vengono collegati assieme mentre Ct
chiude la reazione attorno ad A1. Al termine della fase l’amplificatore avra` risposto
alla tensione di errore al suo ingresso
V
(1)
2 − V (1)1 + V (1)n1
ristabilendo la tensione V
(2)
n1 . La reazione viene forzera` dunque C1 e C2 a trasferire







































V (2)n3 − V (1)n3
)
Al condensatore Ct viene semplicemente aggiunta la carica di segnale per cui con-
tinua a tenere memoria della differenza fra le tensioni di ingresso di A1 e A2; quindi,
quando nella fase 1 successiva (fase 1N) viene ricollegato a cavallo dei due nodi di
massa virtuale, trasferira` a Cf tutta la carica acquistata nella fase precedente piu` una
carica d’errore aggiuntiva dovuta alle variazioni della differenza Vn2 − Vn1 nel corso





























V (1N)n2 − V (1)n2
)
Poiche´ la tensione d’uscita e` data dalla somma fra la differenza di potenziale ai
capi di Cf e la tensione Vn2 al nodo di ingresso di A2, il suo valore nella fase 1N si
esprime in funzione del precedente come
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nT − T nT − T2 nT
φ1 φ2
Figura 2.23: Schema temporale delle fasi











































V (1N)n2 − V (1)n2
)
Il rumore equivalente in ingresso si ottiene dividendo i termini di rumore per Cs/Cf :
V (1)ni = −
(



















V (1N)n2 − V (1)n2
)
Nell’espressione compaiono sia le differenze di campioni di rumore presi a distanza
di un semiperiodo che di un periodo. Analizziamo separatamente i due tipi di con-
tributi. Faremo riferimento allo schema temporale mostrato in figura 2.23 in cui gli
istanti nT coincidono con il termine della fase 2.
Campionamento correlato a distanza T/2
Analizziamo lo spettro discreto della sequenza
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La successione puo` essere vista come il risultato del campionamento del segnale
tempo continuo





I Vn (nT ) sono i campioni presi al termine della fase 2 del processo di rumore
V
(2)




sono invece i campioni di V
(1)
n (t) alla fine della fase 1.
Lo spettro del segnale tempo continuo equivalente, ricordando la notazione intro-
dotta nella sezione (2.6.4.1), e` dunque
L2 (f)
L1 (f)
Vn (f)− e−jpifTVn (f) =
[K (fT ) + δK (fT )]Vn (f) (2.20)
dove si e` posto











La funzione δK tiene conto della differenza fra le funzioni di trasferimento del
rumore nelle due fasi e si annulla per L1 (f) = L2 (f).
La trasformata della sequenza (2.19) si ottiene periodicizzando la (2.20) e dividendo





[K (fT − n) + δK (fT − n)]Vn (f − n/T ) (2.21)
Trascurando il termine δK si riottiene l’espressione classica della teoria del CDS. In
questa approssimazione, mentre le componenti di rumore alle armoniche dispari della
frequenza di campionamento 1/T vengono completamente abbattute dalla differenza,
quelle alle armoniche dispari vengono campionate in perfetta opposizione di fase e
sottratte per cui la loro ampiezza raddoppia.
Campionamento correlato a distanza T
L’origine fisica di questi termini si spiega semlicemente osservando che lo stadio di
uscita si comporta, nei confronti delle componenti di rumore indotte da Ct, come un
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amplificatore con tenuta: durante la fase 1 le variazioni della Vn1 finiscono in uscita
moltiplicate per −Ct/Cf , quelle della Vn2scalate di 1 + Ct/Cf ; durante la fase 2 il
condensatore Cf mantiene l’ultimo valore assunto al termine della fase precedente (le
variazioni della Vn2 continuano ad influenzara l’uscita tuttavia). La Vn2 ed i termini
associati alla posizione della Ct nella fase 1 non vengono integrati di fatto dallo stadio
di uscita; quando si riporta il loro contributo in ingresso occorre invertire l’integrazio-
ne effettuata dall’amplificatore operazionale da cui l’effetto di derivazione su queste
sequenze di rumore.
A differenza del caso in cui i due campioni di rumore sono presi a distanza pari a
meta` del periodo di aggiornamento della sequenza, nessuna delle componenti di rumore
alle armoniche di 1/T determina contributi in continua a causa del ripiegamento: se
si sottraggono due campioni di una forma d’onda periodica presi a distanza di un
periodo si ottiene sempre zero. Studiamo dunque la sequenza























Questa volta vengono sottratti campioni di rumore appartenenti allo stesso pro-
cesso V
(1)
n (t). Prendendo la trasformata di Fourier si ottiene
(
ejpifT − e−jpifT )Vn (f) =
2j sin (pifT )Vn (f)





2j sin (pi (fT − n))Vn (f − n/T ) =
1
T
2j sin (pifT )
∑
n
(−1)n Vn (f − n/T ) (2.22)
che si annulla a tutti i multipli della frequenza di campionamento.
Lo stesso risultato si ottiene ricorrendo all’interpretazione fisica della sequenza.
Infatti se dividiamo la trasformata della sequenza d’uscita Vn (nT + T/2)
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ejpi(fT−n)Vn (f − n/T )







ejpi(fT−n)Vn (f − n/T )
L’anticipo di un periodo e` necessario per annullare il ritardo contenuto nella A (f);
infatti il segnale subisce un ritardo di un ciclo prima di arrivare in uscita mentre le
variazioni indotte da Vn1 e Vn2 sono chiaramente sincrone con essa.
A questo punto possiamo valutare la densita` spettrale del rumore tempo discre-
to riportato in ingresso. Infatti, sfruttando le relazioni (2.21), (2.22), otteniamo
preliminarmente lo spettro della sequenza3 Vni (n)






K (fT − n) + δK1 (fT − n) + τ
α
(−1)n 2j sin (pifT )
]






2j sin (pifT )
∑
n





[K (fT − n) + δK3 (fT − n)]Vn3 (f − n/T ) (2.23)
con α = Cs/Cf e τ = Ct/Cf . La trasformata della sequenza dei campioni di
rumore in uscita e` semplicemente
H (f)V ni (f) (2.24)
Le repliche alle varie armoniche della frequenza di campionamento sono incorre-
late per cui la densita` spettrale si ottiene direttamente (omettendo il fattore 1/T )
sommando le densita` spettrali dei singoli termini
3Indicheremo la trasformata di una sequenza x (n) con X (f) e la sua densita` spettrale con Sx (f)
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∣∣∣K (fT − n) + δK1 (fT − n) + τ
α
2j sin (pi (fT − n))






4 sin2 (pifT )
∞∑
n=−∞




|K (fT − n) + δK3 (fT − n)|2 Sn3 (f − n/T )
La densita` spettrale di rumore in uscita discende immediatamente dalle espressioni
precedenti
Snu (f) = |H (f)|2 Sni (f)
Tutti i termini di rumore sono soggetti a CDS: tutte le funzioni di trasferimento
hanno un doppio zero per f = n/T ; come ci si aspettava l’offset ed il rumore 1/f ven-
gono reiettati. I termini di rumore dovuti alla Ct sono spostati attorno alla frequenza
di Nyquist, il contributo di A2 e` sagomato dal sin
2 (pifT ) e si annulla in continua. In
figura 2.24 sono mostrati gli andamenti dei tre contributi di rumore, in figura 2.25 la
densita` spettrale di potenza del rumore tempo discreto riportato in ingresso.
Per f  1/T i termini che nel tempo venivano derivati diventano trascurabili,
rimangono solamente il rumore del primo stadio e del riferimento soggetti a CDS per
cui, supponendo che le Sn abbiano un andamento di tipo passa basso ideale con banda








che sono i termini di CDS dovuti al rumore indotto sui condensatori di campiona-
mento degli ingressi.
2.6.4.3 Rumore tempo continuo
Poiche´ intendiamo adoperare l’amplificatore operazionale CDS in sistemi tempo conti-
nui e` interessante valutare le prestazioni di rumore del circuito considerando il processo
di rumore all’uscita dell’amplificatore come un segnale tempo continuo. Per valutare
la distribuzione in frequenza della potenza di rumore ad anello chiuso e` convenien-
te calcolare dapprima lo spettro dell’uscita ad anello aperto in assenza di segnale in
ingresso.
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Figura 2.24: Contributi delle tre sorgenti di rumore alla Sni normalizzati al valore del
rumore termico per α = 1, τ = 2, f0T = 4 e fkT = 0.01. Le densita` spettrali Sn1 , Sn2













Figura 2.25: Densita` spettrale di rumore tempo discreto riferito all’ingresso Sni
normalizzata al valore del rumore termico S0 per α = 1, τ = 2, f0T = 4 e fkT = 0.01.
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Figura 2.26: Stadio d’uscita per l’analisi del rumore
Rumore ad anello aperto Osserviamo innanzi tutto che lo stadio d’uscita del-
l’amplificatore costituito da A2 e Cf e` un integratore tempo continuo (figura 2.26).
L’uscita sara` dunque data dalla somma della tensione di errore d’ingresso al blocco
Vn2 (t) e dalla differenza di potenziale ai capi del condensatore di rezione Cf , risultato
dell’integrazione della corrente condotta dal condensatore Ct:








Analizzeremo separatamente i due contributi. Concentriamoci dapprima sulla
ICf (t).
La ICf (t) e` sostanzialmente la corrente di rumore iniettata dal condensatore Ct in
Cf durante la fase 1. Il processo puo` essere scomposto in tre componenti distinte:
1. La prima e` dovuta alla carica di rumore trasferita a Ct dai condensatori in
ingresso C1 e C2 nel corso della fase 2. Questa carica viene periodicamente
trasferita a Cf all’inizio della fase 1.
2. Quando all’inizio della fase 1 il condensatore Ct viene collegato all’ingresso di
A2 iniettera` in Cf una carica di rumore dovuta all’evoluzione della differenza di
potenziale Vn2 − Vn1 nel corso della fase 2.
3. L’ultima e` la corrente indotta nel condensatore Ct dalle variazioni delle tensioni
Vn1 e Vn2 durante la fase 1. Questa corrente determina delle variazioni tempo
continue della carica accumulata in Cf e dunque della tensione di uscita.
Determiniamo separatamente gli spettri dei vari termini.
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1. La carica di rumore trasferita al condensatore Ct durante la fase 2 dai conden-
satori C1 e C2
Cs
[












viene rilascita istantaneamente in Cf all’inizio di ogni fase 1, dando luogo ad una




















δ (t− nT ) (2.27)
dove δ (t) e` la delta di Dirac, che sottintende l’ipotesi che il transitorio di redistri-
buzione delle cariche in Cf sia trascurabile.
Per determinare lo spettro di questa corrente osserviamo preliminarmente che la
trasformata di Fourier del segnale
∑
n
x (nT ) δ (t− nT )
coincide con la trasformata della sequenza4 x (nT ).
Si noti che i campioni Vn (nT − T/2) e Vn (nT ) appartengono rispettivamente ai
processi V
(1)
n (t) e V
(2)
n (t). La trasformata di una sequenza di rumore soggetta a CDS











[K (fT − n) + δK3 (fT − n)]Vn3 (f − n/T ) (2.28)
2. La forma della seconda componente e` analoga alla prima, infatti all’inizio della
fase 1 Ct trasferisce assieme alla carica acquistata nella fase 2 la carica
4L’asserto discende da un calcolo diretto osservando che δ (t− nT ) ←→ e−j2pinfT , da cui∑
n
x (nT ) e−j2pinfT ≡ X (f)
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−Ct
[












dovuta all’evoluzione dei processi Vn1 e Vn2 nel corso della fase precedente. La




















δ (t− nT ) (2.29)
In questo caso pero` i campioni sottratti appartengono allo stesso processo di rumore
V
(1)
n : infatti dopo un transitorio trascurabile di riassestamento dell’anello di reazione
dovuto all’inserzione di Ct la tensione al nodo di ingresso di A2 diventa proprio V
(1)
n (t).
Quindi nel calcolo della carica complessiva trasferita all’inizio della fase 1, una volta
esauritosi il transitorio di redistribuzione, occorre considerare i campioni del processo
V
(1)
n (t). Con riferimento alla sezione 2.6.4.2, si ha che il termine δK si annulla per











K (fT − n)Vn2 (f − n/T ) (2.30)
3. Nel corso della fase 1 le variazioni della differenza di potenziale Vn2 (t)−Vn1 (t)
inducono nel condensatore Ct, collegato a ponte fra gli ingressi dei due amplificatori,








La tensione ai capi del condensatore di integrazione Cf subisce quindi delle varia-
zioni tempo continue nel corso della fase 1. Definendo il segnale
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φ1 (t) =
1, nT − T ≤ t < nT − T20, nT − T2 ≤ t < nT
pari ad 1 nella fase1, nullo nella fase 2, si arriva all’espressione della componente
















j2pian (fT − n)X (f − n/T )
dove φ (t) e` un segnale periodico di periodo T e gli an i sono suoi coefficienti di




















La ICf (t) si ottiene sommando i tre contributi dati dalle espressioni (2.27), (2.29) e
(2.31).
Valutiamo ora il termine Vn2 (t) nell’espressione (2.26). Questo processo e` pari al-
ternativamente a V
(1)
n2 (t) durante la fase 1, a V
(2)
n2 (t) nella fase 2, per cui possiamo
esprimerlo come
Vn2 (t) = V
(1)
n2 (t)φ1 (t) + V
(2)
n2 (t)φ2 (t)
5La relazione si ricava applicando in cascata le due relazioni: x (t)φ (t) ←→ ∑
n





CAPITOLO 2 Amplificatore Operazionale CDS






L22 (f − n/T )
L21 (f − n/T )
]
Vn2 (f − n/T ) =∑
n
J (n) [1 + (−1)n (1 + δK2 (fT − n))]Vn2 (f − n/T ) =∑
n
[δn + (−1)n J (n) δK2 (fT − n)]Vn2 (f − n/T ) (2.34)
Si puo` dimostrare che nel caso in cui L1 ed L2 siano di tipo passa basso del prim’or-
dine con frequenze di polo f1, f2 molto maggiori della frequenza d’angolo del rumore
flicker, il processo Vn2 (t) e` ben approssimato dal risultato del filtraggio del rumore
interno dell’amplificatore (a larga banda) con un filtro del prim’ordine con frequenza
di polo in (f1 + f2) /2.
A questo punto possiamo valutare lo spettro del rumore in uscita ad anello aperto
sommando il contributo dato dalla (2.34) allo spettro della corrente di rumore ICf






Mettendo assieme tutti i termini si arriva all’espressione6























[K (fT − n) + δK3 (fT − n)]Vn3 (f − n/T ) (2.36)
dove α = Cs/Cf , τ = Ct/Cf , da cui si ottiene immediatamente la densita` spettrale
di potenza








|α [K (fT − n) + δK1 (fT − n)] / (2pifT )




|δn + (−1)n J (n) δK2 (fT − n)







|K (fT − n) + δK3 (fT − n)|2 Sn3 (f − n/T ) (2.37)
Nelle figure 2.27, 2.28 sono mostrati gli andamenti dei singoli contributi e della
densita` spettrale complessiva. L’origine dei termini in K + δK puo` essere spiegata






←→ [K (fT ) + δK (fT )]Vn (f)
viene campionato ed integrato in maniera tempo discreta dall’amplificatore produ-











u (t− nT ) ,
dove u (t) e` il gradino unitario, il cui spettro e` fornito, a meno di un fattore di fase7,
dalla (2.4). Queste componenti dello spettro d’uscita divergono per f → 0 in quanto i
campioni incorrelati di rumore bianco, che non risentono dell’effetto della sottrazione,
vengono continuamente accumulati sul condensatore Cf determinando un andamento
di tipo 1/f2 dello spettro del rumore in uscita ad anello aperto. Gli unici generatori
a produrre questo tipo di rumore sono infatti quelli in grado di indurre una tensione
di rumore sui condensatori C1 e C2 ossia Vn1 e Vn3 .
I termini in J (n) + J (fT − n) sono invece dovuti alle fluttuazioni aleatorie della
carica in Cf durante la fase 1 in cui Ct e` collegato ad A2; si noti a proposito che questi
termini sono proporzionali a τ = Ct/Cf . Il termine [J (n) + J (fT − n)] (1− n/fT )
si mantiene finito per f → 0, il che puo` essere spiegato intuitivamente (si veda la
7La differenza di fase e` dovuta per pi radianti al fatto che il campione in uscita viene preso al
termine della fase 1, per altri pi radianti al fatto che il secondo campione di rumore, rispetto al
quale si misurano le fasi nella K (fT ), viene preso con un semiperiodo di ritardo rispetto segnale,
contemporaneamente con l’aggiornamento dell’uscita (sempre trascurando il transitorio di andata a
regime).
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Figura 2.27: Componenti della spettrale del rumore in uscita dovute alle tre sorgenti
di rumore, normalizzate al valore del rumore termico S0 per α = 1, τ = 2, f0T = 4 e
fkT = 0.01. Le densita` spettrali Sn1 , Sn2 e Sn3 sono identiche e date dalla (2.18).
sezione 2.6.4.2): il secondo stadio e` configurato come un amplificatore, invertente per
Vn1 e non invertente per Vn2 , che insegue le variazioni (con guadagno Ct/Cf ) dei due
ingressi durante la fase 1 e mantiene nella fase 2 l’ultimo valore assunto al termine
della fase precedente; non c’e` dunque alcun processo di integrazione associato a queste
componenti e la loro densita` di potenza si mantiene finita in continua.
Solo il rumore proveniente dal primo stadio e dalla tensione di riferimento ven-
gono integrati in uscita; esattamente come per un amplificatore operazionale tempo
continuo, il rumore dominante in uscita e` quello proveniente dallo stadio di ingresso.
Rumore ad anello chiuso Per discutere il rumore in uscita ad anello chiuso e`















δ (t− nT ) (2.38)
Il segnale di uscita nel dominio del tempo sara` dunque
















u (t− nT )
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Figura 2.28: Densita` spettrale del rumore in uscita normalizzata al valore del rumore







Figura 2.29: Schema equivalente per il rumore. L’amplificatore e` l’operazionale CDS
tempo discreto.
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dove Vnu (t) e` il rumore in uscita ad anello aperto
8. La formula suggerisce lo
schema equivalente, dal punto di vista del rumore in uscita, riportato in figura 2.29 in
cui l’amplificatore e` l’operazionale CDS ideale.










δ (t− nT )
Osserviamo che la sequenza Vu (nT − T/2) non e` altro che la successione dei cam-
pioni di rumore in uscita ad anello chiuso, presi al termine della fase 1, analizzata
nella sezione 2.6.4.2, il cui spettro e` fornito dalla (2.24). Ricordando le relazioni
(2.26), (2.35) e sostituendo la (2.38) si ottiene per lo spettro di Vu (t):
Vu (f) = Vnu (f)−
α
j2pifT
βH (fT )V ni (f) (2.39)
Sostituendo nella (2.39) la (2.36) e la (2.23) e` possibile con un calcolo diretto
determinare lo spettro del rumore in uscita con un calcolo diretto. In seguito se-
guiremo invece un approccio euristico che ci condurra` allo stesso risultato, trattando
separatamente il rumore associato ai condensatori di ingresso e quello associato a Ct.
Il rumore originato dalle variazioni delle tensioni Vn1 e Vn3 sulla serie dei conden-
satori C1 e C2 durante la fase 2 non determina variazioni tempo continue dell’uscita:
e` un rumore puramente tempo discreto. Analogamente a cio` che accade al segnale
utile, i campioni Vn (nT )−Vn (nT − T/2) di rumore equivalente in ingresso, elaborati
attraverso la risposta H (fT ), vengono mantenuti in uscita per un periodo di clock,
dall’istante nT al termine della fase 2 successiva nT +T ; lo spettro del segnale tempo
continuo si ottiene poi dallo spettro della sequenza di rumore in uscita (2.21) per la
trasformata dell’impulso di mantenimento (si confronti con l’equazione (2.7)):
8Per completezza riportiamo l’espressione completa nel dominio del tempo del rumore in uscita
ad anello aperto:


























([Vn3 (nT )− Vn3 (nT − T/2)]− [Vn1 (nT )− Vn1 (nT − T/2)])u (t− nT )
Si rammenti la differenza fra i termini di CDS proporzionali a Ct e quelli proporzionali a Cs discussa
nella sezione 2.6.4.2.
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[K (fT − n) + δK (fT − n)]Vn (f − n/T ) (2.40)
(il fattore di fase in testa e` dovuto al fatto che la H (fT ) contiene al suo interno
un ritardo di un periodo di clock, quando invece il ritardo fra il campione in ingresso
ed il centro dell’impulso di mantenimento e` pari a T/2).
Durante la fase 1 l’amplificatore A2 e` chiuso in reazione dai condensatori Ct e Cf ;
la tensione d’uscita e` data dalla carica accumulata in Cf proveniente da C1, C2 e dal









Si osservi che l’amplificatore formato da A2 e` perfettamente in grado di amplificare
la continua dei generatori Vn1 , Vn2nonostante Ct venga scollegato per tutta la fase 2;
in effetti la carica iniettata impulsivamente all’inizio di ogni fase 1, quando la reazione
viene riformata, aggiorna lo stato dei condensatori delle variazioni della Vn1 e della Vn2
avvenute nel corso della fase 2 precedente. Il processo (2.41) viene riportato dalla rete
di reazione all’ingresso invertente dell’amplificatore operazionale diviso per β, viene





















(−1)n Vn1 (f − n/T )





(−1)n Vn2 (f − n/T )
Il sistema ad anello chiuso reagisce a questo stimolo, secondo la (2.7), producendo in
uscita un segnale tempo continuo il cui spettro si ottiene moltiplicando la trasformata
della sequenza di ingresso per la H (fT ) e per lo spettro dell’impulso di mantenimento:
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(−1)n Vn1 (f − n/T )





(−1)n Vn2 (f − n/T ) (2.42)
Mettendo assieme la (2.40), (2.42) e lo spettro del segnale dato dalla (2.41) nella


















durante la fase 2 (equivalente alla seconda, terza e quarta riga dell’equazione
(2.36)), si ottiene finalmente lo spettro del rumore in uscita ad anello chiuso:




I1n (fT ) + Yn (fT )
]








I3n (fT )Vn3 (f − n/T )
dove si sono fatte le posizioni
Iin (z) = e
jpizsinc (piz)H (z) [K (z − n) + δKi (z − n)] (2.43)
Yn (z) = τ
(





− (−1)n βH (z) sinc (piz)
)
(2.44)
∆n (z) = (−1)n (δn − βH (z) sinc (piz) + J (n) δK2 (z − n)) (2.45)
con le quali possiamo scrivere infine la densita` spettrale di potenza del rumore in
uscita ad anello chiuso come:
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Figura 2.30: Componenti della spettrale del rumore in uscita ad anello chiuso dovute
alle tre sorgenti di rumore, normalizzate al valore del rumore termico S0 per β = 1,
α = 1, τ = 2, f0T = 4 e fkT = 0.01. Le densita` spettrali Sn1 , Sn2 e Sn3 sono identiche












∣∣I3n (fT )∣∣2 Sn3 (f − n/T ) (2.46)
Tutte le funzioni Iin (z), Yn (z) e ∆n (z) si annullano per z → n come (z − n) per cui
il l’offset e il rumore 1/f , nell’ipotesi in cui la frequenza d’angolo sia sufficientemente
inferiore alla frequenza di campionamento, provenienti da tutte le repliche vengono
abbattuti. Gli andamenti delle singole componenti e della densita` spettrale di potenza
complessiva sono mostrati nelle figure 2.30, 2.31.
Facciamo ora alcune approssimazioni per arrivare ad una formula chiusa e maneg-
gievole per il rumore ad anello chiuso nella zona piatta. Innanzitutto ipotizziamo che i
processi di rumore Vn siano di tipo passa basso ideale con banda B e che le componen-
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Figura 2.31: Densita` spettrale del rumore in uscita ad anello chiuso, normalizzata al
valore del rumore termico S0 per α = 1, τ = 2, f0T = 4 e fkT = 0.01 al variare del β.
ti di rumore flicker vengano completamente reiettate dal CDS. Supponiamo inoltre
trascurabili i termini δKi, per cui la banda B da considerare e` quella della fase 1.
Per f → 0 contribuiranno a ciascuna sommatoria solamente N = bB/fsc repliche alla
destra e altrettante alla sinistra dello zero, ciascuna delle quali portera` un contributo
costante pari al valore della densita` spettrale di rumore bianco pesata con l’opportuna
funzione valutata in f = 0. Quindi per valutare la SNu in bassa frequenza possiamo














dove Si e` il rumore bianco riportato in ingresso dell’i-esimo amplificatore e Ni =
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bBi/fsc.












∆n (0) = δn − (−1)n

























|In (0)|2 ≈ 4N
β2























Nel caso di un amplificatore non invertente la densita` spettrale in ingresso si ottiene



























All’aumentare del guadagno il contributo del secondo stadio diminuisce quadrati-
camente e per A  1 l’espressione tende a quella derivata nel caso tempo discreto.
Infatti il rumore del secondo stadio e quello dovuto alla corrente indotta in Ct, che




|J (n)|2 < 2τ2
∞∑
n=−∞
|J (n)|2 = τ2 trascurabile.
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non vengono integrati dalla Cf , contribuiscono significativamente solo quando vengo-
no riportati in ingresso moltiplicati per β ed amplificati dall’operazionale. Per A→∞
dunque emerge solo il contributo dovuto alla carica di rumore indotta sui condensatori






In questo capitolo discuteremo le non idealita` legate alla realizzazione dell’amplificato-
re operazionale CDS e le relative soluzioni proposte, dimostreremo i vantaggi dell’ap-
proccio tempo discreto progettando e simulando un amplificatore completo utilizzando
un processo UMC 0.18µm.
3.1 Non idealita` degli interruttori
Abbiamo precedentemente osservato come il CDS sia in grado di eliminare alla radice






Figura 3.1: Circuito di campionamento e mantenimento per l’analisi delle non idealita`
degli interruttori
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tore. Un circuito switched capacitor correttamente dimensionato e` in grado di portarsi
a regime in un semiperiodo di campionamento; in queste condizioni il valore dell’uscita
in continua viene a dipendere esclusivamente dalle tensioni ai capi dei condensatori.
Le non idealita` degli interruttori, realizzati con dei MOS, inducono un errore sulle
cariche mantenute dai condensatori durante ciascuna fase che si manifestano quindi
con un offset residuo.
Le cause principali sono [3]:
• clock feedthrough:
• iniezione di carica
• correnti di perdita
Per comprendere i fenomeni, studiamo il semplice circuito di campionamento mostrato
in figura 3.1.
3.1.1 Clock feedthrough
Il fenomeno si manifesta come un errore sulla tensione ai capi di Ch dovuto all’accop-
piamento capacitivo fra il gate dell’interruttore e le diffusioni dei terminali di drain
e source; la corrente di spostamento indotta dalle commutazioni del segnale di clock





dove α < 1 tiene conto della carica portata via attraverso il contatto di substrato.
L’effetto puo` essere compensato con la tecnica dei dummy transistor discussa nella
prossima sezione.
3.1.2 Iniezione di carica
Un MOS in conduzione conserva una quantita` finita di portatori che ne costituiscono
il canale; quando il dispositivo viene spento la carica viene rilasciata e fuoriesce dagli
elettrodi di drain, di source e di substrato. La quantita` qinj depositata sul condensato-
re Ch determina un’errore qinj/Ch sulla tensione campionata. In seguito analizzeremo
in dettaglio il fenomeno facendo sempre riferimento al caso in figura (figura 3.1).
La corrente di substrato rimane trascurabile finche´ il tempo di transito dei portatori
si mantiene sufficientemente piu` breve del tempo di discesa (per un NMOS) del segnale
di spegnimento. In pratica, con le lunghezze di canale utilizzate per implementare degli
interruttori, la carica che sfugge attraverso il substrato e` ampiamente trascurabile [20].
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Figura 3.2: Evoluzione della densita` di carica dei minoritari in funzione del tempo
e della posizione per tempi di commutazione confrontabili col tempo di transito. Il
grafico a sinistra e` per Ch/Cs = 10, Ch = 100Cg, quello a destra per Ch/Cs = 10,
Ch = 0.1Cg [20].
Figura 3.3: A sinistra: evoluzione della densita` di carica dei minoritari in funzione del
tempo e della posizione per tempi di commutazione lunghi rispetto tempo di transito,
Ch/Cs = 10, Ch = 100Cg. A destra: percentuale della carica iniettata su Ch per vari
valori del rapporto Cs/Ch in funzione del parametro di commutazione [20], [21].
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Figura 3.4: Percentuale della carica iniettata su Ch in funzione del parametro di
commutazione per vari valori del rapporto Cs/Ch e per (Vg − Vt) /σRsCs = 1 a sinistra
e (Vg − Vt) /σRsCs = 5 a destra [21].
Per tempi di commutazione lunghi rispetto al tempo di transito dei portatori e
capacita` ai nodi di source e di drain molto maggiori della capacita` di gate, la distri-
buzione della carica mobile nel canale si mantiene pressoche´ uniforme nel corso dello
svuotamento (figura 3.2, 3.3). Il MOS puo` quindi essere rappresentato con una con-
duttanza variabile col tempo β (Vg (t)− Vt). In queste condizioni, la maniera in cui la
carica si ripartisce fra il drain ed il source dipende principalmente dal rapporto Ch/Cs






dove Vg e` la tensione di gate nella fase di conduzione, σ = |dVg/dt| e` la velocita`
di spegnimento. In figura 3.3 viene mostrata la percentuale di carica iniettata sulla
Ch in funzione del parametro di commutazione per vari valori del rapporto Ch/Cs,
assumendo che la resistenza della sorgente sia infinitamente grande [21].
Per tempi di commutazione brevi la carica viene espulsa velocemente fuori dal
dispositivo: non c’e` tempo a sufficienza affinche´ la carica accumulata su un elettrodo
influenzi quella sull’altro prima che il canale conduttivo si interrompa. Quindi la carica
viene espulsa simmetricamente indipendentemente dal rapporto Ch/Cs.
Se il transitorio di commutazione e` estremamente lento da essere adiabatico le
tensioni ai due nodi si mantengono uguali fino alla fine e la percentuale di carica sulla
Ch tende al rapporto Ch/Cs, ossia la maggior parte della carica finisce sul nodo a
capacita` maggiore. Nei casi intermedi la ripartizione dipende fortemente dal parametro
di commutazione, per Ch = Cs la carica si divide equamente indipendentemente dalla
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velocita` di commutazione.
Le curve in figura 3.4 mostrano l’effetto di una resistenza di sorgente tale per cui
il tempo di discesa del segnale di gate diviene confrontabile con RsCs : per piccoli
valori la resistenza della sorgente offre un percorso di fuga effettivo alla carica espulsa
per cui la percentuale iniettata in uscita diminuisce.
Le curve riportate in figura 3.3 suggeriscono almeno tre strategie per compensare
l’iniezione di carica:
• porre Cs  Ch e scegliere un parametro di commutazione molto piu` grande di
uno, in maniera da far fluire tutta la carica proveniente dal canale in Cs. Lo
svantaggio sta nel dover allungare il transitorio di spegnimento e dover aggiun-
gere una capacita` in parallelo alla sorgente molto piu` grande del condensatore
Ch, limitando severamente la massima frequenza di lavoro del circuito. Inoltre
l’errore indotto dal clock feedthrough non viene eliminato.
• eguagliare le capacita` ai due terminali dell’interruttore cosicche´ la carica si ri-
partisca equamente per poi compensarla con due dummy transistor lunghi la
meta` del principale tali da assorbirne la carica rilasciata (figura 3.5). Il me-
todo compensa anche l’iniezione dovuta alle capacita` di sovrapposizione se le
larghezze dei dispositivi, con cui scalano le capacita` di sovrapposizione scalano,
sono identiche. Anche in questo caso occorre aumentare la capacita` al nodo di
sorgente.
• far si che la ripartizione sia simmetrica scegliendo un parametro di commutazione
molto inferiore ad uno ed utilizzare un dummy con lunghezza dimezzata per
compensare la carica di errore su Ch. Anche in questo caso il clock feedthrough
viene compensato.
Resta comunque il fatto che nessuna delle tecniche sopra elencate conduce ad una
completa cancellazione dell’iniezione di carica. La tecnica dei dummy transistor inol-
tre si basa sul bilanciamento perfetto della carica rilasciata dall’interruttore e quella
assorbita dai MOS ausiliari, bilancio che, a causa degli effetti ai bordi, e` difficilmente
garantito da un semplice dimensionamento delle aree di gate, soprattutto per dispo-
sitivi di dimensioni minime. Le correzioni necessarie sono impossibili da prevedere
con un simulatore elettrico che non tiene conto della tridimensionalita` del dispositivo
e dell’ambiente circostante. Utilizzare dispositivi grandi per migliorare il matching
non porta alcun beneficio perche´ cio` che conta e` la carica netta iniettata sulla Ch:
aumentare le aree fa scalare l’errore relativo sulle cariche con la radice dell’area ma la
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carica netta e` proporzionale ad essa per cui la carica iniettata aumenta con la radice
dell’area.
Per dare un’idea dell’errore indotto sulla tensione campionata da Ch consideriamo
un MOS di 0.25µm2, Cox = 6 fF/µm
2, Vt = 0.6V ; se approssimiamo la carica nel
canale con
Q = CoxWL (Vgs − Vt)




CoxWL (Vgs − Vt) = 0.75 fC




L’iniezione di carica e` dunque il termine di errore statico dominante in una topolo-
gia switched capacitor ed una buona strategia di compensazione e` quindi indispensabile
se si vuole ottenere un amplificatore di precisione. Per avere un errore di tensione pic-




β (Vgs − Vt)
pone dei limiti sulla massima frequenza di campionamento del circuito. Le tensioni
sui condensatori devono infatti poter raggiungere il loro valore di equilibrio se non si
vuole aggiungere un ulteriore fonte di errore.
3.1.3 Correnti di perdita
Per periodi di mantenimento Th lunghi o per temperature elevate la carica rimossa (per
un NMOS) dalla corrente di saturazione inversa della giunzione drain-substrato Ij deve
essere tenuta in considerazione, soprattutto se si utilizzano interruttori di lunghezza
minima. L’errore di tensione e` IjTh/Ch. Tuttavia per le frequenze di campionamento
previste per l’amplificatore operazionale CDS il contributo delle correnti di perdita
all’errore risulta trascurabile.
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Figura 3.6: Amplificatore operazionale CDS
3.2 Compensazione dell’iniezione di carica
In questa sezione discuteremo le opportune strategie di compensazione dell’iniezione
di carica proposte per l’amplificatore operazionale CDS, il cui offset residuo risulta
dominato da essa.
3.2.1 Campionamento degli ingressi
Lo schema di campionamento degli ingressi adottato nell’operazionale CDS (figura 3.6)
compensa intrinsecamente l’iniezione di carica al prim’ordine. Supponiamo infatti che
al termine della fase 1 gli interruttori S1ed S2 depositino meta` della loro carica del
canale rispettivamente sui condensatori C1 e C2. Quando all’inizio della fase 2 suc-
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Figura 3.7: Rete di campionamento degli ingressi con compensazione
cessiva l’interruttore S3 verra` acceso formera` il proprio canale conduttivo prelevando
meta` della carica necessaria da C1 e l’altra da C2, compensando idealmente l’iniezio-
ne. Si noti inoltre che quando l’amplificatore viene chiuso in reazione la differenza di
potenziale ai suoi ingressi e` piccola (per frequenze sufficientemente inferiori a quella
di Nyquist) per cui le tensioni di source/drain degli interruttori S1, S2, S3 tendono
al essere simili. Nonostante la carica nel canale dipenda dal valore delle tensioni ai
terminali (Q = CoxWL (Vgs − Vt)), a regime, si ottiene una buona cancellazione.
Nell’amplificatore operazionale CDS gli ingressi sono collegati in generale a sorgenti
con impedenza differente (l’ingresso negativo e` collegato, attraverso la rete di reazione
all’uscita stessa dell’amplificatore). Per garantire una buona simmetria delle iniezioni
di S1ed S2 al variare delle impedenze delle sorgenti si aggiunge (figura 3.7) una coppia
di squadre RC; in questa maniera si assicura sempre un percorso di fuga (attraverso
le Cd) alle cariche dei canali di S1ed S2, che per valori di Rd sufficientemente grandi
vedono all’incirca le stesse impedenze, da una parte le Cd dall’altra le C1 = C2. Una
Rd di 1 kΩ assicura gia` una buona simmetria. Gli interruttori sono implementati con
delle pass-gate.
Per bilanciare ulteriormente le impedenze viste dagli interruttori S1, S2 e S3 il
terminale fisso di C2 puo` essere collegato al generatore della tensione di riferimento che,
nel caso sia dimensionato alla stessa maniera di A1 offre alle alte frequenze all’incirca
la stessa impedenza vista. Il collegamento introduce un ulteriore contributo al rumore
dell’amplificatore dovuto alle fluttuazioni della Vref , che in molti casi risulta tuttavia
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Le coppie di deviatori formate rispettivamente dagli interruttori S4, S5 ed S6, S7
necessitano di una strategia di compensazione differente. Ad esempio, quando al
termine della fase 2 l’interruttore S4 viene disconnesso inietta meta` della sua carica
direttamente in Cf , corrompendo il valore dell’uscita. Per questi interruttori sono
dunque necessari dei dummy transistor (figura 3.8). Per ottimizzare il bilancio delle
cariche i transistor costituenti la pass-gate sono di molteplicita` doppia rispetto ai
dummy.
Le resistenze mostrate in figura sono state aggiunte per bilanciare ed innalzare le
impedenze viste ai terminali degli interruttori: in questa maniera la carica espulsa
permane nei nodi di drain e di source piu` a lungo dove puo` essere compensata efficien-
temente dai transistor ausiliari. Simulando il semplice circuito in figura 3.9 si osserva
una progressiva diminuzione della carica iniettata sul condensatore Ch all’aumentare
delle resistenze Rg in serie agli interruttori (figura 3.10). Quando pero` il valore delle
resistenze comincia a diventare comparabile con la Ron degli interruttori le prestazioni
in frequenza del circuito vengono inficiate.
3.3 Progetto orientato alla precisione
Abbiamo visto come, in un circuito switched capacitor, l’offset residuo sia domina-
to dall’iniezione di carica. Da qui in avanti discuteremo una strategia di progetto
dell’operazionale CDS finalizzata ad esaltarne le caratteristiche di precisione.
Cominciamo con il mettere in luce i vincoli imposti dall’architettura. Chiamiamo
qinj la carica complessiva originata dall’iniezione di tutti gli interruttori (opportuna-
mente compensati) depositata sul condensatore Cf ; la carica di segnale trasferita a
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Figura 3.9: Circuito di campionamento e mantenimento con pass-gate, dummy
transistor e resistenze di equalizzazione

















Figura 3.10: Tensione di errore sul condensatore Ch (figura 3.9)al variare delle resi-
stenze in serie agli interruttori per Ch = 1 pF , Ch/Cs = 10 e Rs = 1 kΩ. Si nota,
all’aumentare della resistenza, un inversione di segno della carica residua iniettata su
Ch.
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Cf e` invece CsVd che deve essere confrontata con la carica di errore qinj . L’offset di
tensione riferito all’ingresso e` allora:
qinj
Cs
La carica di errore residua qinj , una volta ottimizzata tramite le strategie prece-
dentemente esposte, rimane ultimamente limitata dalle minime dimensioni consentite
dal particolare processo. L’unico grado di liberta` restante e` dunque il valore della
capacita` Cs. Per una carica iniettata dell’ordine della centinaia di aC (errori di pro-
cesso inclusi), per avere una tensione di offset inferiore a 100µV occorre un valore
di Cs superiore al pF . Come vedremo le altre capacita` scalano assieme a Cf per cui
l’area complessiva e` essenzialmente dominata dall’ingombro dei condensatori. Capa-
cita` grandi richiedono poi sufficiente corrente per essere pilotate correttamente alla
frequenza desiderata.
La scelta della frequenza di campionamento e` guidata naturalmente dall’ampiezza
di banda del segnale di ingresso, tuttavia il suo valore determina fortemente il livello
di rumore bianco introdotto dall’amplificatore, a causa del ripiegamento nella banda
di Nyquist del rumore a larga banda. I termini di rumore dati dalla (2.48), come per




ossia dal fattore di sottocampionamento 2B/fs e dalla densita` spettrale di rumore
termico dello stadio di amplificazione. Il prodotto S0B e` indipendente dalla corrente
di polarizzazione del blocco, infatti aumentando la corrente di riposo la densita` spet-
trale di rumore termico scala con l’inverso di questa, ma la banda aumenta aumenta
proporzionalmente cosicche´ la potenza di rumore, data dall’area, si mantiene costante.
In altri termini, il livello del rumore piatto si abbassa ma il numero di repliche che si
ripiegano nella banda di Nyquist aumenta e il prodotto rimane costante.
Fissata la topologia degli amplificatori dunque, l’unica maniera per abbassare il
livello di rumore bianco e` alzare la frequenza di campionamento. Dimensionate le
capacita` per ottimizzare l’offset, la corrente di riposo si sceglie dunque affinche´ gli am-
plificatori possano pilotarle alla frequenza desiderata, scelta in funzione della densita`
spettrale di rumore voluta. C’e` tuttavia un limite alla massima frequenza raggiungibi-
le a parita` di offset dato dalle singolarita` nella risposta degli amplificatori introdotte
dalle resistenze degli interruttori e da quelle di compensazione: le bande ad anello
chiuso degli amplificatori saturano ad un valore finito al crescere della corrente di ri-
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Figura 3.11: Amplificatore in reazione capacitiva
poso, determinato esclusivamente dal valore delle capacita` e delle resistenze delle reti
di reazione1. Al di sotto di questo limite comunque bisogna essere disposti ad investire
in consumo di potenza per ottenere un certo livello di rumore.
In sintesi, il valore di offset richiesto dal progetto determina il valore delle capacita` e
dunque dell’area occupata. Dalle specifiche di banda e di rumore discende direttamente
la frequenza di campionamento, che assieme al valore delle capacita` vincola la corrente
di polarizzazione e di conseguenza la potenza dissipata dal circuito.
3.4 Topologia degli amplificatori
Come abbiamo gia` sottolineato, l’elevato guadagno in continua dell’operazionale CDS
(dell’ordine di A3), ci consente di adottare per gli stadi interni delle topologie a singolo
stadio, non cascode. Non e` inoltre richiesto un ingresso differenziale. Analizzeremo in
dettaglio l’implementazione dell’amplificatore operazionale CDS con source comune e
con inverter CMOS.
3.4.1 Amplificatori a singolo stadio
Il comportamento per piccoli segnali a bassa frequenza di un amplificatore a singolo
stadio e` caratterizzato da una transconduttanza Gm ed una resistenza di uscita Ru.
Il guadagno in tensione e` dato da
A = GmRu
1Per uno stadio a source comune ad esempio, il guadagno di tensione e` nella forma gmrd per cui,
una volta scelta la tensione di overdrive, e` indipendente dalla corrente di riposo mentre la resistenza
di uscita decresce con l’inverso di questa. Al crescere della corrente di riposo il carico e la rete di
reazione vengono pilotate essenzialmente in tensione con un guadagno finito ma costante.
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Consideriamo l’amplificatore chiuso in reazione capacitiva mostrato in figura 3.11.
I condensatori C1 e Cu rappresentano le capacita` complessive ai nodi di ingresso e di
uscita. Trascurando le eventuali singolarita` interne allo stadio, la risposta ad anello
chiuso e` a polo dominante; per GmRu  1 la pulsazione di taglio dell’asse a 0 dB





dove CL e` a capacita` complessiva pilotata dall’amplificatore, compresa quella della
rete di reazione, ed il β e` il coefficiente con cui il segnale di uscita viene riportato in




CL = Cu +
C1C2
C1 + C2





Il rumore di tensione riportato in ingresso si ottiene dividendo la corrente di rumore
in uscita per la transconduttanza dello stadio. Per cui la densita` spettrale del rumore




La SIun e` proporzionale ai gm dei dispositivi interni per cui al crescere della
transconduttanza complessiva dello stadio il rumore di tensione riportato in ingresso
cala.
3.4.2 Source comune
In figura 3.12 e` mostrato lo schema dell’operazionale CDS realizzato con degli stadi
a source comune. Le correnti di riposo dei tre stadi sono imposte dalla tensione Vb e






































La tensione di riferimento Vref deve essere quella tensione che posta in ingresso
all’amplificatore A1 produca Vu1 = Vii = Vref , che e` pari alla Vgs che Mn1 avrebbe
se fosse chiuso a diodo, conducendo sempre la stessa corrente I1. Questo valore puo`
essere ottenuto sia replicando fedelmente con A3 lo stadio A1, con un considerevole
aumento percentuale della corrente assorbita dal circuito, sia scalando βp3 e βn3 in
maniera da ottenere I3 < I1 mantenendo a riposo Vgsn1 = Vgsn3 . Affinche´ cio` accada






Si noti che l’uguaglianza delle Vgs rimane valida anche considerando l’effetto delle
Vds purche´ si abbia λp1 = λp3 .
Fissate le correnti di polarizzazione, si scelgono le densita` di corrente negli NMOS
dimensionandone i W/L. La transconduttanza del singolo amplificatore, pari al gm
dell’NMOS, e` massima, fissata la corrente di riposo, quando il dispositivo lavora in
debole inversione.
Con condensatori di reazione dell’ordine del pF le capacita` parassite risultano am-
piamente trascurabili e polarizzare gli NMOS in debole inversione assicura la massima
efficienza sia in termini di banda che di rumore a parita` di corrente assorbita.
La densita` spettrale del rumore di tensione in ingresso a ciascun blocco
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m al crescere della (Vgs − Vt)p, tuttavia si rinuncia con questa scelta
ad avere una dinamica d’uscita simmetrica che raggiunga la Vdd (a meno di qualche















che e` comunque appena il doppio della minima densita` spettrale di tensione otte-
nibile con una tecnologia CMOS.
La soluzione a source comune e` estremamente compatta, consente di ottenere un
amplificatore operazionale rail-to-rail in ingresso e in uscita e di di operare con tensioni
di alimentazione estremamente basse. La Vdd minima e` data da
Vddmin = Vref + Vdsatp3 = Vgsn1 + Vdsatp3
Il limite principale rimane il funzionamento in classe A dei source comune che
limita l’efficienza dell’amplificatore per basse impedenze di carico.
3.4.3 Inverter CMOS
La principale attrattiva dell’inverter CMOS come amplificatore e` il suo comportamen-
to in classe AB, per cui entrambi i dispositivi contribuiscono alla transconduttanza
dello stadio:
Gm = gmn + gmp
La soluzione presenta tuttavia delle gravi limitazioni: la corrente assorbita dipende
sostanzialmente dalla tensione di alimentazione, che forza i due transistor a lavorare
con una Vgs di riposo pressoche´ fissata, vicina a Vdd/2; cio` comporta che una volta
stabilita la corrente di riposo, la densita` di corrente nei dispositivi sia univocamente
determinata. Per Vdd  Vtn +
∣∣Vtp ∣∣ i MOS sono costretti a lavorare in forte inversione,
con una bassa efficienza della transconduttanza e con una Vds di saturazione elevata,
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Figura 3.13: Implementazione dell’amplificatore operazionale CDS con stadi a source
comune
che implicano delle prestazioni di rumore e velocita` scarse ed una dinamica di uscita
ridotta.
Infatti abbiamo
Vdd = Vgsn + Vgsp
e supponendo i MOS simmetrici (Vtn ≈ Vtp , βn = βp) le tensioni di overdrive sono
fisse a (Vdd/2− Vt) e la dinamica di uscita e` limitata a 2Vt. Quindi per tensioni di
alimentazione grandi rispetto a Vtn + Vtp il source comune e` superiore in efficienza e
dinamica; quando l’alimentazione cala e i MOS si avvicinano alla debole inversione
l’efficienza dell’inverter supera quella del source comune che unita al funzionamento
in classe AB lo rendono una soluzione attraente.
Lo schema completo e` mostrato in figura 3.13, dove gli inverter 1 e 3 sono identici.
L’amplificatore non necessita di una sorgente esterna per la polarizzazione.
3.5 Dimensionamento delle capacita`
Abbiamo visto come l’offset residuo dovuto all’iniezione di carica scali con l’inverso
della capacita` Cs. Discuteremo ora il dimensionamento di tutti i condensatori in
funzione della capacita` Cs, il cui valore supporremo assegnato per ottenere un errore
in continua adeguatamente basso. Porremo particolare attenzione sull’area occupata
dalle capacita`, essendo questa predominante rispetto a quella di gate.
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Scegliamo naturalmente C1 = C2 = 2Cs per garantire la simmetria fra gli ingressi
e delle impedenze viste dall’interruttore S3. La scelta massimizza inoltre la capacita`
serie Cs a parita` di area complessiva dei due condensatori.
Il valore della capacita` Cf determina attraverso il rapporto Cs/Cf la risposta




l’amplificatore chiuso a guadagno unitario sara` in grado di andare a regime con
un singolo ciclo di ritardo, per valori del guadagno superiori all’unita` rispondera` ad
un gradino in ingresso con un transitorio convergente monotonamente, ossia mostrera`
il tipico comportamento di tipo passa basso di un amplificatore operazionale a polo
dominante per cui il prodotto guadagno banda si conserva.
La capacita` Ct condiziona sensibilmente la densita` spettrale di rumore bianco
























sarebbe desiderabile avere una Ct < Cf . Tuttavia il valore della capacita` Ct
assieme a quello della Ch influenzano sostanzialmente il comportamento non lineare
in transitorio dell’amplificatore.
3.5.1 Saturazione dello stadio di ingresso
Per comprenderlo analizziamo la risposta ad un gradino di tensione in ingresso, sup-
ponendo inizialmente il circuito a regime. I condensatori Ct e Ch riposano con una
tensione ai capi pari alla differenza fra gli ingressi degli amplificatori 1 e 2 per cui l’u-
scita di A1 riposa a Vi2 . Al termine della prima fase 1 successiva all’arrivo del gradino
di ampiezza ∆Vs sul condensatore C2 si accumula la carica C2∆Vs; quando nella fase
2 C1e C2 vengono collegati assieme meta` di questa carica (Cs∆Vs) viene trasferita a
C1 e a Ct ora connessi in serie. La tensione d’uscita del primo stadio, e dunque anche




Nella fase 1 successiva la carica di errore Cs∆Vs viene trasferita al condensatore
Cf e l’uscita viene aggiornata con una variazione di
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, come descritto nella sezione
80











φ1 φ2φ2 φ1 φ1 φ1φ2 φ2
Figura 3.15: Risposta al gradino dell’amplificatore chiuso a guadagno unitario con
Cs/Cf = 1.
Consideriamo per semplicita` il caso Cs/Cf = 1 e β = 1 come mostrato in figura
3.14, in cui l’ingresso invertente raggiunge direttamente l’altro ingresso inducendo in
C2 una carica pari a C2∆Vs/2 = Cs∆Vs.
Contemporaneamente Ct si scarica facendo confluire un’ulteriore carica Cs∆Vs in
Ch assieme alla quella gia` iniettata da C2, ora connesso in serie con Ch. La tensione




Nella fase 2 successiva C1 e C2 si ritrovano allo stesso potenziale e non si scambiano
carica, la corrente in Ct e` dunque nulla e la Vu1 viene quindi riportata finalmente a
Vi2 , in quanto Ct campiona nella fase precedente la tensione Vi2 − Vi1 .










Per β < 1 l’ingresso invertente raggiunge asintoticamente la Vs tuttavia la varia-
zione massima della Vu1 la si ha sempre al termine della seconda fase 1 in quanto
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che e` massima per β = 1. Il picco della Vu1puo` causare facilmente la saturazione
del primo stadio, soprattutto per ∆Vs > 0, allungando considerevolmente la durata
del transitorio. La tensione a cui riposa la Vu1 e` infatti pari a Vi2 ≈ Vi1 per cui
l’escursione verso il basso e` limitata ad una tensione di soglia Vtn , nel caso migliore
in cui Mn1 sia in forte inversione. La massima variazione ∆Vs dell’ingresso per cui il






Una prima strategia di dimensionamento potrebbe essere quella di scegliere un
valore di Ct sufficientemente piccolo da non danneggiare pesantemente le prestazioni
di rumore ed una Ch piu` grande possibile per massimizzare il ∆Vs massimo. Seguendo
questa filosofia e` facile tuttavia ricadere in un uso inefficiente dell’area complessiva
occupata dai condensatori Ct e Ch. Supponiamo allora, dimenticando per il momento
l’impatto della Ct sul rumore, di fissare la capacita` complessiva Ct+Ch e determiniamo
la ripartizione Ch/Ct che massimizzi ∆Vs o, equivalentemente, imponiamo un certo
∆Vs e calcoliamo il rapporto Ch/Ct che minimizza l’area occupata. Arriviamo quindi
al problema di minimo vincolato (nel caso peggiore β = 1):





la cui soluzione e`2
2Nel punto di minimo devono annullarsi le variazioni di entrambe le espressioni:
{







da cui segue immediatamente Ch/Ct =
√
2. Sostituendo nell’equazione del vincolo si ottiene il
rapporto Ct/Cs.
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Il dimensionamento ottenuto e` ottimo dal punto di vista della risposta al gradino
a parita` di area dei condensatori; la scelta del valore della Ct secondo questo criterio
e` chiaramente in contrasto con quella basata sulla densita` spettrale di rumore.
3.6 Implementazione a basso rumore
Discutiamo ora un flusso di progetto dell’operazionale CDS che enfatizzi le prestazioni
di rumore dell’amplificatore. Abbiamo visto come la densita` spettrale di rumore scali
con l’inverso della frequenza di campionamento, divenendo il rumore termico degli
amplificatori progressivamente meno sottocampionato all’aumentare della fs.
Adottiamo la topologia a source comune per gli stadi di amplificazione per ottenere
una polarizzazione indipendente dalla tensione di alimentazione. Utilizzeremo ovunque
i transistor regolari con bassa tensione di soglia (la massima tensione sostenibile fra
gate e pozzetti e` limitata a 1.8V ) del processo UMC 0.18µm.
Partiamo dunque da una specifica sulla frequenza di campionamento: fs = 1MHz.
Occorre ora stabilire la corrente di polarizzazione degli inverter : supponendo Id/gm ≈
40mV e che la capacita` di carico equivalente CL/β sia dell’ordine della decina di pF
al piu`, per ottenere un prodotto guadagno banda f0 di qualche MHz possiamo partire







I1 = I2 = 10µA
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W L M Id Vgs Vt Vdsat
(µm) (µm) (µA) (mV ) (mV ) (mV )
Mn 8 1 10 10.5 346 386 51.4
Mp 30 1 10 10.5 −453 −493 −54
Tabella 3.1: Dimensionamento e punto di riposo di A1 e A2
gm Id/gm rd
(µS) (mV ) (kΩ)
Mn 253 41.6 339
Mp 233 45.2 1960
Tabella 3.2: Parametri di piccolo segnale dei MOS in A1 e A2
per limitare il consumo di potenza). Per garantire un buon matching fra la Vref e
la Vi1 realizziamo gli amplificatori A1 e A2 mettendo in parallelo 10 stadi identici ad
A3, ossia dimensioniamo alla stessa maniera i transistor nei tre blocchi ma imponiamo
una molteplicita` M = 10 per quelli di A1 e A2. Polarizziamo i transistor in debole
inversione per massimizzare il gm e la dinamica di uscita, ricorrendo ad un’analisi al
simulatore per il dimensionamento.
Dalle simulazioni di rumore per un singolo source comune emerge che non si ottiene
alcun vantaggio, con il processo utilizzato, in termini di densita` spettrale di rumore,
a polarizzare i PMOS in forte inversione. Nelle tabelle 3.1, 3.2 e 3.3 sono riassunti il
dimensionamento e le caratteristiche degli amplificatori.




Per i rapporti Ct/Cs e Ch/Cs occorre un compromesso ragionevole fra rumore e
tempo di andata a regime. Investendo una capacita` complessiva pari a 4Cs ad esempio
otteniamo secondo le (3.4)








73.3 253 7.39 44.3
Tabella 3.3: Parametri di piccolo segnale e di rumore di A1 e A2
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Ct = 41+√2Cs ≈ 1.7CsCh = √2Ct ≈ 2.3Cs
L’impatto sul rumore della scelta verra` analizzato poi al simulatore. Passiamo ora
alla determinazione di un valore opportuno per la Cs che, come visto in precedenza,
fissa sostanzialmente l’offset residuo. Le strategie adottate di cancellazione delle cari-
che rilasciate e assorbite dagli interruttori soffrono infatti dell’inevitabile asimmetria
delle impedenze viste dai due terminali degli interrutori e dall’impatto degli errori di
processo sulle relazioni di uguaglianza fra i MOS. La carica netta iniettata su Cf e`
dunque impredicibile a priori per cui la scelta del valore della Cs va effettuata sulla
base di simulazioni Monte Carlo in transitorio del circuito completo; inoltre assieme
al valore delle capacita`, il meccanismo di iniezione e` sensibile al valore delle resistenze
Rg poste in serie agli interruttori.
Completiamo ora il dimensionamento del circuito. Per minimizzare l’iniezione
implementiamo gli interruttori con MOS di dimensioni minime (240nm × 180nm);
chiaramente i MOS costituenti le pass-gate dei deviatori devono essere di molteplicita`
doppia per poter realizzare dei dummy con area dimezzata. Per dimensionare Cs e Rg
utilizziamo il seguente algoritmo:
1. si sceglie un valore di Cs;
2. si aumentano progressivamente le Rg fin quando l’offset satura (sezione 3.2.2);
3. si effettua una simulazione Monte Carlo dell’offset, se la precisione ottenuta non
e` sufficiente si ritorna al punto 2 con una Cs maggiore.
3.6.1 Offset
Per simulare l’offset e` sufficiente chiudere l’amplificatore a guadagno unitario, sti-
molarlo con un ingresso costante ed osservare la differenza fra le tensioni di ingresso
dell’operazionale: a regime l’anello di reazione annulla le variazioni della carica depo-
sitata su Cf per qui fra gli ingressi dovra` esserci una differenza di potenziale media
CsVio tale da bilanciare la carica qinj iniettata su Cf . In figura 3.17 e` mostrato l’off-
set nominale all’aumentare di Rg, mentre in figura 3.16 e` mostrata la differenza di
potenziale (nominale) fra gli ingressi in un periodo in assenza di resistenze di compen-
sazione e con il valore di Rg = 8 kΩ scelto. Si noti che all’aumentare della Rg anche
la differenza fra le tensioni nelle due fasi, dovuta alla carica iniettata dall’interuttore
S4 al termine della fase 1, diminusce.
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Rg = 0 kΩ
Rg = 8 kΩ
Figura 3.16: Differenza di potenziale fra gli ingressi dell’amplificatore chiuso a guada-
gno unitario in assenza di segnale, per Rg = 0 e Rg = 8 kΩ, in un periodo di clock.
La variazione nominale della tensione d’uscita fra le due fasi passa da circa 18.6µV in
assenza di resistenze in serie agli interruttori a circa 1.88µV con Rg = 8 kΩ.
Uno dei problemi comune alle architetture condensatori commutati e` quello dei
picchi della tensione di uscita nel passaggio da una fase all’altra (figura 3.16), dovuti
alla variazione istantanea della tensione di ingresso dello stadio di uscita durante il
cambio di fase; infatti la carica proveniente da Ct (o quella rilasciata da S4) viene
inizialmente depositata sulla capacita` di ingresso di A2, provocando una variazione
istantanea della tensione di gate e generando un errore nell’anello locale di reazione
negativa; la tensione di uscita subisce uno sbalzo in quanto A2 inizia a forzare una
corrente in Cf solo dopo l’arrivo della carica di errore al suo ingresso. L’ampiezza
dei picchi dipende dalla resistenza di uscita finita dello stadio di uscita e decresce
aumentandone il Gm o caricandolo capacitivamente (per f →∞ la resistenza di uscita
tende a 1/gmn in quanto Mn2 viene cortocircuitato a diodo da Cf ).
I valori di Cd e Rd devono essere tali da garantire un offset costante al variare
delle impedenze viste dai due ingressi dell’operazionale; chiudendo l’amplificatore a
guadagno unitario e variando la resistenza Rs della sorgente si ottiene una buona
immunita` dal suo valore per Rd = 1 kΩ e Cd = 500 fF . In figura 3.18 e` mostrato
l’offset nominale al variare della Rs per i valori di Rd e Cd scelti.
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Figura 3.17: Offset nominale nelle due fasi al variare dell Rg
















Figura 3.18: Offset nominale in funzione della resistenza di sorgente Rs
dell’amplificatore chiuso a guadagno unitario
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La procedura descritta conduce alla scelta Cs = 2.5 pF se si vuole ottenere un offset
attorno ai 60µV (includendo la dispersione dovuta agli errori di processo). Il risultato
della simulazione Monte Carlo con questi valori di Cs e Rg e` mostrata in figura 3.19.
Buona parte della dispersione dell’offset e` dovuta al mismatch delle tensioni Vref e
Vi1 : nel passaggio da una fase all’altra la tensione ai capi delle capacita` parassite
degli interruttori verso i terminali di alimentazione varia ed una carica di errore viene
iniettata al nodo di ingresso di A1. Dimensionando anche A3 con M = 10 (e quindi
I3 = 10µA) la deviazione standard dell’offset si dimezza all’incirca (figura 3.20).
Implemetando i condensatori con capacita` MIM, supponendo che esse abbiano
una capacita` per unita` d’area di 1 fF/µm2, la superficie complessiva occupata dai
condensatori risulta essere:
Ctot = 23.5 pF
AC = 0.0235mm
2
Aggiungendo l’area occupata dai MOS, approssimata con la loro superficie di gate
WL (nel caso peggiore A3 = A1) si arriva a
AC +AG ≈ 0.0246mm2
L’area complessiva dell’amplificatore completo e` dunque dominata dall’ingombro
dei condensatori. Tuttavia i condensatori MIM possono essere sovrapposti alle aree
attive dei MOS, in quanto realizzati su livelli di metal superiori.
3.6.2 Risposta al gradino
Nelle figure 3.21, 3.22 e` mostrata la risposta al gradino dell’amplificatore chiuso a
guadagno unitario; per fs = 100 kHz il sistema e` in grado di andare a regime in un
tempo trascurabile rispetto al periodo di campionamento; a 1MHz invece i transitori
in ciascun semiperiodo sono visibilmente esponenziali, nonostante cio` l’amplificatore e`
in grado di portarsi a regime con un offset pressoche´ indipendente dalla frequenza. Si
noti come la saturazione del primo stadio, assieme all’imperfezione nel calcolo dell’er-
rore dovuta al guadagno finito dei source comune, anche per fs = 100 kHz, impedisca
all’amplificatore di annullare l’errore in un singolo ciclo di clock come ci si aspettereb-
be dal dimensionamento Cs/Cf = 1. Le singolarita` introdotte dalle resistenze degli
interruttori e dalle Rg sono il principale fattore di limitazione delle bande degli anelli
interni di reazione con i Gm scelti per i due amplificatori.
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Figura 3.19: Statistiche dell’offset ricavate da una simulazione Monte Carlo con 20
realizzazioni nel caso I3 = 1µA








Figura 3.20: Statistiche dell’offset ricavate da una simulazione Monte Carlo con 20
realizzazioni nel caso I3 = 10µA
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Figura 3.21: Risposta ad un gradino di ampiezza 300mV con fs = 100 kHz
dell’amplificatore chiuso a guadagno unitario alimentato con Vdd = 1.8V









Figura 3.22: Risposta ad un gradino di ampiezza 300mV con fs = 1MHz
dell’amplificatore chiuso a guadagno unitario alimentato con Vdd = 1.8V
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Figura 3.23: Risposta dell’operazionale chiuso a guadagno unitario ad una sinusoide
di ampiezza di picco Vdd/2− 50mV , alimentato con Vdd = 1.8V
3.6.3 Dinamiche di ingresso e di uscita
L’accoppiamento capacitivo degli ingressi rende la dinamica di ingresso capace di esten-
dersi, in principio, al di sopra dei limiti di alimentazione. Con lo stadio di uscita
polarizzato in debole inversione si ottiene una dinamica di uscita anch’essa in grado
di raggiungere i limiti di alimentazione, a meno di una Vdsat ≈ 50mV . In figura 3.23
e` mostrata la risposta dell’operazionale CDS, chiuso a guadagno unitario, sollecitato
in ingresso con una sinusoide a 10 kHz di ampiezza di picco pari a Vdd/2 − 50mV .
La dinamica rail-to-rail rende l’operazionale CDS adatto ad operare a basse tensioni
di alimentazione, in cui gli intervalli dinamici di ingresso e di uscita devono essere
massimizzati.
3.6.4 Simulazioni agli stati stazionari
Nei circuiti a condensatori commutati, ed in generale in tutti quelli in cui a regime
le grandezze elettriche evolvono secondo una ben determinata traiettoria nello spazio
delle fasi, l’analisi di rumore e di piccolo segnale possono essere effettuate in due passi:
si calcola prima la soluzione stazionaria a regime e in assenza di segnale in ingresso, si
linearizzano poi le equazioni del circuito attorno alla traiettoria determinata, si applica
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un piccolo segnale (oppure il rumore) e se ne determina la risposta risolvendo il sistema
tempo variante ma lineare ottenuto. Nel caso particolare dei circuiti a condensatori
commutati la stato del circuito, in assenza di segnale, oscilla periodicamente, a causa
dello stimolo clock applicato, in maniera fortemente non lineare; un metodo di tipo
shooting e` dunque adatto alla determinazione del punto di lavoro tempo variante [23].
Il metodo e` implementato in Spectre (Periodic Steady State Analysis PSS) assieme a
quelli di analisi di piccolo segnale correlati.
3.6.5 Risposta in frequenza
La risposta in frequenza si ricava eseguendo in sequenza un’analisi PSS, per la deter-
minazione dello stato stazionario in assenza di segnale, ed una PAC (Periodic AC) per
generare la risposta al piccolo segnale in ingresso.
E’ importante notare che un piccolo segnale sinusoidale a frequenza f0 che perturba
la traiettoria periodica stazionaria del circuito produce in generale in uscita un numero
infinito di oscillazioni armoniche alle frequenze f0 + kfs, dove k e` un intero (indice
della banda laterale). Ad esempio il campionamento e mantenimento a frequenza fs di
una sinusoide a frequenza f0 produce un segnale a banda illimitata. Per ottenere una
risposta che sia una funzione monodroma della frequenza e` necessario dunque limitare
l’intervallo di frequenze con cui stimolare in ingresso il sistema ad uno di ampiezza
fs/2; la scelta naturale e` l’intervallo [0, fs/2]. Esso viene mappato in uscita nelle
semibande laterali superiori della fs per k ≥ 0, e nelle semibande laterali inferiori per
k < 0; la funzione di trasferimento dalla banda di Nyquist in se stessa si ottiene per
k = 0.
In figura 3.25 sono riportate le risposte in frequenza per differenti valori del gua-
dagno (l’amplificatore e` in configurazione non invertente).
In figura 3.27 e` riportato l’andamento delle impedenze di ingresso e di uscita
con l’amplificatore chiuso a guadagno unitario, in particolare l’impedenza di ingresso
satura alle basse frequenze a circa 93.5GΩ.
CMRR e PSRR dell’amplificatore sono mostrati in figura 3.26.
L’analisi PSTB (Periodic Stability Analysis) consente di valutare la risposta ad
anello aperto dell’amplificatore attorno al punto di lavoro periodico determinato con
una analisi ad anello chiuso a guadagno unitario (figura 3.24). Si noti la saturazione
del guadagno alle basse frequenze. Il valore teorico
A (z) |z=1 ≈ A21A2 = A3v ≈ 112 dB
ben approssima i 103 dB predetti dalla simulazione.
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Figura 3.24: Risposta in frequenza dell’amplificatore operazionale CDS ad anello
aperto con fs = 1MHz
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Figura 3.25: Risposta in frequenza dell’amplificatore ad anello chiuso in configurazione
non invertente con fs = 1MHz













Figura 3.26: CMRR e PSRR estratti attraverso simulazioni PAC. Il CMRR riportato
e` quello nominale.
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Figura 3.27: Impedenze di ingresso e di uscita estratti attraverso simulazioni PAC con
l’amplificatore chiuso a guadagno unitario
3.6.6 Rumore
Accoppiando la simulazione PSS ad una analisi di rumore PNOISE (Periodic Noise
Analysis) e` possibile valutare direttamente la densita` spettrale del rumore generato
dall’amplificatore. A causa del ripiegamento del rumore a larga banda, per valuta-
re la densita` spettrale in uscita con la precisione desiderata, occorre considerare il
contributo, nella banda in cui si vuole limitare il calcolo, di un numero sufficiente di
bande laterali (quelle per k 6= 0). Per determinare il numero N di bande laterali da
considerare si parte da un valore di N per cui la simulazione sia ragionevolmente breve
e lo si aumenta finche´ la variazione relativa della densita` spettrale non scende al di
sotto di una soglia prestabilita. Passando da 90 bande laterali (parametro sidebans
di spectre) a 100 si ha una variazione relativa della densita` spettrale a 1 kHz dello
0.16 %. In figura 3.29 e` mostrata la densita` spettrale di potenza del rumore all’uscita
dell’amplificatore per differenti valori di β.
Valutiamo ora la validita` del modello del rumore ricavato nel capitolo precedente
(sezione 2.6.4) confrontandolo con il risultato delle simulazioni PNOISE. Conside-
riamo l’amplificatore a guadagno unitario. Per semplicita` trascuriamo l’effetto delle
resistenze e supponiamo valido il corto circuito virtuale; in questo caso che i processi
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1 ≈ 12pi gmnC1+Ct ≈ 4.35MHz
f21 ≈ 12pi gmnCs+(1+CsCt )Ch ≈ 3.46MHz





















CoxMWnLn ≈ 320 fF
Si noti che il rumore a larga banda di A2 nella fase 2 non subisce il ripiegamento
in quanto il segnale di reazione viene campionato al termine della fase 1.






























|L (f)|2 df = pi
2
f0 = B
In figura 3.28 il modello teorico viene messo a confronto con le simulazioni di ru-
more agli stati stazionari. Le Sn dei due amplificatori A1, A2 sono date dalla (2.18)
con fk = 44.3 kHz e S0 = 52 aV
2/Hz. Per evidenziare il contributo delle resistenze
si e` ricavata la densita` spettrale in uscita disabilitando i generatori di rumore delle
Rg. Tuttavia le bande calcolate con le formule precedenti non tengono conto dell’ef-
fetto delle resistenze degli interruttori e delle impedenze non nulle viste di ingresso e
di uscita dei blocchi di amplificazione chiusi in reazione. La curva in verde e` stata
ricavata eliminando le Rg e ponendo le Wg dei transistor degli interruttori a 2µm per
diminuirne la Ron; in questo caso la curva teorica sottostima il rumore di circa un
10 %. La reiezione imperfetta del rumore 1/f puo` essere spiegata osservando che le
capacita` parassite verso i terminali di alimentazione degli interruttori che collegano la
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Figura 3.28: Densita` spettrale di potenza del rumore in uscita per β = 1 e fs =
1MHz: (a) densita` spettrale ricavata dal modello teorico, (b) risultato della PNOISE
con i generatori di rumore delle Rg disattivati, (c) simulazione PNOISE del circuito
completo, (d) simulazione PNOISE per Rg = 0 e Wg = 2µm (bassa Ron).
Ch a Vref e all’ingresso di A1, campionano durante la fase 2 il rumore del riferimento
ed iniettano una carica proporzionale ad esso nel nodo di ingresso di A1. Finche´ le
capacita` parassite sono molto inferiori alle capacita` che trattano il segnale, la carica
iniettata CpVn3 risulta trascurabile e la frequenza d’angolo del rumore 1/f non rag-
giunge l’Hz. Aumentando la Wg le capacita` parassite aumentano proporzionalmente,
da cui l’innalzamento della fk che si osserva in figura 3.28(d). Il valor medio della
carica rilasciata dalle capacita` parassite, dovuto alla differenza fra la Vi1 e la Vref che,
trascurando il guadagno finito di A1, e` pari all’errore di matching fra la Vi1 e la Vref ,
contribuisce all’offset complessivo dell’amplificatore e deve essere minimizzata.
In figura 3.30 e` mostrato l’andamento della densita` spettrale piatta in funzione
della frequenza di campionamento: l’andamento e` con ottima approssimazione di tipo
1/fs.
3.6.7 Implementazione con condensatori MOS
La capacita` per unita` d’area dei condensatori MOS e` tipicamente piu` elevata di quella
dei condensatori MIM e l’utilizzo, laddove possibile, delle prime conduce un notevole
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Figura 3.29: Densita` spettrale di potenza del rumore in uscita ad anello chiuso in
configurazione non invertente con fs = 1MHz.















Figura 3.30: Densita` spettrale di potenza del rumore in uscita a guadagno unitario al
variare della frequenza di campionamento fs: l’andamento e` tipo 1/fs (curva in rosso)
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risparmio d’area. Nel processo abbiamo 1 fF/µm2 per i condensatori MIM contro i
6 fF/µm2 per i MOS. Nello UMC 0.18µm sono inoltre disponibili i transistor con
tensione di soglia nulla con i quali e` possibile realizzare dei buoni condensatori.
Discutiamo ora l’impatto della non linearita` delle capacita` MOS sull’amplificatore
operazionale CDS. Il condensatore Ct trasferisce semplicemente la carica di segnale dal
primo stadio al secondo per cui la relazione fra la carica immagazzinata e la tensione
ai suoi capi non influenza la risposta dell’amplificatore, neanche ad anello aperto. La
capacita` Ch viene pilotata dall’uscita di A1, e la tensione ai suoi capi non influenza
in alcun modo l’uscita dell’operazionale, inoltre a regime l’escursione della tensione ai
suoi capi e` limitata alla differenza fra la Vref e la Vi1 (dovuta all’offset fra A1 e A3 e al
guadagno finito di A1). Le non linearita` delle capacita` C1,C2 e Cf invece influenzano
la caratteristica dell’operazionale. Tuttavia a regime la reazione negativa stabilisce il
corto circuito virtuale fra gli ingressi e le caratteristiche di precisione dell’amplificatore
si mantengono inalterate; solo nella risposta ad ampi segnali di ingresso la relazione
fra ingresso uscita diventa manifestamente non lineare. L’effetto piu` significativo del-
le non linearita` di C1 e C2 e` dato dal deterioramento del CMRR. Supponiamo C1 e
C2 identici e indichiamo con q (V ) la loro caratteristica carica tensione. Per sempli-
cita` supponiamo che i terminali fissi dei due condensatori siano allo stesso potenziale







− q (Vf )
dove Vf e` la tensione finale ai capi di C1 e C2. Dalla conservazione della carica





























Le variazioni della Vc vengono reiettate solo al prim’ordine, infatti sviluppando in
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si ottiene:
99

















+ . . .
≈ Cs (Vc)Vd
con Cs (V ) =
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Il CMRR dipende dunque sostanzialmente dal valore della tensione differenziale di
ingresso: a regime la Vd tende alla Vio (trascurando il rumore) per cui il CMRR si
mantiene elevato.
Il problema fondamentale legato all’uso delle capacita` MOS nell’amplificatore ope-
razionale CDS e l’impatto delle capacita` parassite verso i terminali di alimentazione
dei terminali di drain e di source dei MOS. Queste infatti, a differenza delle capacita`
parassite degli interruttori possono essere considerevolmente grandi e dunque alterare
profondamente la risposta complessiva del sistema, assorbendo e rilasciando carica nei
nodi di massa virtuale degli amplificatori.
3.7 Implementazione a basso consumo
Con lo stesso dimensionamento dei condensatori possiamo scalare frequenza di campio-
namento e correnti di polarizzazione dello stesso fattore (finche´ gli NMOS si manten-
gono in debole inversione la transconduttanza scala proporzionalmente con la corrente
di riposo) per ottenere una versione dell’amplificatore operazionale CDS con lo stesso
offset della precedente e sacrificando le prestazioni di rumore per ridurre i consumi.
In tabella 3.4 sono riassunte le caratteristiche distintive dell’implementazione dell’o-
perazionale CDS alimentato con Ib = 3µA, divisa equamente fra i tre amplificatori.
In figura 3.31 sono riportate le statistiche dell’offset.
Ib Vio σVio SNu (β = 1)






3 5.87 16.2 217.8
Tabella 3.4: Prestazioni dell’implementazione alimentata con Ib = 3µA
dell’amplificatore operazionale CDS
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Figura 3.31: Statistiche dell’offset ricavate da una simulazione Monte Carlo con 20
realizzazioni dell’amplificatore alimentato con Ib = 3µA
3.8 Implementazione ad inverter CMOS
Come discusso precedentemente, la soluzione ad inverter CMOS diventa attraente in
sistemi in cui la tensione di alimentazione e` piccola a sufficienza da portare i transistor a
lavorare sottosoglia e non subisca escursioni tali da stravolgerne il punto di riposo. Una
penalita` introdotta dal promuovere i PMOS a dispositivi attivi e` dovuta al fatto che
ora anche essi contribuiscono all’offset fra la Vref e la Vi1 . Nella sezione 3.6.6 abbiamo
osservato che questa differenza contribuisce all’offset dell’amplificatore attraverso le
capacita` parassite degli interruttori S6, S7.
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In questo lavoro di tesi e` stata presentata una nuova topologia per un amplificatore
operazionale compatto, basata su un’architettura switched capacitor. L’offset ed il
rumore 1/f vengono efficacemente compensati dinamicamente attraverso il correlated
double sampling. Pur trattandosi di un sistema tempo discreto, l’uscita e` in grado
di mantenere le sue caratteristiche di precisione durante tutto il periodo di campio-
namento del segnale di ingresso, rendendo l’architettura adatta ad essere utilizzata
in sistemi tempo continui. Per le sue caratteristiche di compattezza e precisione, la
soluzione risulta attraente per essere utilizzata come cella di libreria analogica.
Simulazioni circuitali dell’amplificatore, implementato con un processo UMC 0.18
µm, rivelano una deviazione standard dell’offset residuo di 12.2µV con un’area sti-
mata di appena 0.025mm2, ed una densita` spettrale di potenza di rumore riportato
in ingresso di 87nV/
√
Hz con una corrente assorbita di 30µA ed una frequenza di
campionamento di 1MHz; la frequenza d’angolo del rumore 1/f si mantiene al di
sotto delle centinaia di mHz. Con una versione polarizzata con 3µA di corrente si
ottengono una deviazione standard dell’offset di 16.2µV ed una densita` spettrale di
potenza di rumore di 218nV/
√
Hz, campionando gli ingressi a 100 kHz. L’ampli-
ficatore esibisce un guadagno di tensione di 103 dB e, chiuso a guadagno unitario,
un’impedenza di ingresso in continua superiore a 90GΩ, nonche´ una dinamica che si
estende fino ai limiti di alimentazione sia in ingresso che in uscita.
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